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BAB 1
Pemodelan Konverter Data
D alam bab ini kita melanjutkan diskusi kita tentang konverter data dengan membahasmetode untuk model ideal konverter data dan komponen yang digunakan menggunakan
SPICE. Tujuan utama dari bab ini adalah untuk menyediakan tools untuk mengevaluasi desain
mixed-signal dengan kompleksitas besar yang nanti dapat digunakan dalam evaluasi desain
dalam buku ini. Secara khusus, kami akan menghasilkan model SPICE, menggunakan elemen
perilaku, untuk blok analog-ke-digital converter ideal (ADC) dan digital-ke-analog converter
(DAC).
Hal ini memungkinkan kita untuk menganalisis kinerja blok sirkuit mixed-signal dalam beber-
apa simulasi SPICE. Misalnya, jika kami telah merancang DAC di tingkat transistor dan ingin
menggunakan SPICE untuk simulasi operasi, di bawah berbagai temperatur dan pencocokan
kondisi, kita dapat menerapkan kode masukan digital yang dihasilkan dari ADC ideal dengan
gelombang sinus masukan seperti yang terlihat pada Gambar 1.1. Dengan cara yang sama ,
diberi tambahan sistem pemrosesan sinyal digital (DSP), kita bisa turunkan DAC yang ideal
kita ke dalam simulasi pada setiap titik di mana ada digital word dan mendapatkan output
bentuk gelombang analog.
Gambar 1.1. Pembangkit gelombang sinus ke kode digital pada ADC ideal
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Gambar 1.2. Signal hasil konversi ADC dan DAC
Dalam bab ini kita juga melihat bagaimana proses konversi analog-ke-digital dan digital ke
analog mempengaruhi sinyal dalam sistem. Gambar 1.2 menunjukkan dasar proses konversi.
Kami akan memberikan penjelasan lebih lanjut menggunakan kemampuan analisis spektral
(Fast Fourier Transform atau FFT) yang tersedia di SPICE untuk melihat data digital (dan
sinyal analog ) dalam domain frekuensi.
1.1 Sampling dan Aliasing: Pendekatan Pemodelan
1.1.1 Impulse Sampling
Dengan mempertimbangkan gerbang sederhana yang ditunjukkan pada Gambar 1.3a. Mari
kita asumsikan kita menerapkan masukan masukan gelombang sinx(t) ke sampling gate
dalam bentuk VP sin(2 pi fint) (sementara waktu, input berupa satu frekuensi). Output dari
gerbang sampling (atau sampler ), adalah y(t) adalah hasil perkalian dari input dan unit
sampel sinyal impuls atau :
y(t) =
v∑
n=−v
Vp sin(2pi fin.nTs).δu(t− nTs) (1.1)
Memperhatikan bahwa frekuensi masukan adalah fin sedangkan frekuensi sampling adalah
fs = 1/Ts), spektrum dari sinyal masukan terlihat pada Gambar 1.4a. Jika kita mengambil
Transformasi Fourier dari sinyal input setelah pengambilan sampel dengan melihat spektrum
pada output dari sampler,kita mendapatkan
Yf =
Vp
Ts
.
v∑
n=−v
[δ(f − fin + kfs) + δ(f + fin + kfs)] (1.2)
Pemodelan Konverter Data 3
Gambar 1.3. a. sampling gate sederhana, b. Implementasi sampling gate
Gambar 1.4. Spektrum satu sisi sebuah gelombang sinus a. sebelum, b. sesudah
Ini adalah hasil yang lazim dimana spektrum sampel diulang, dengan interval fs, seperti
yang terlihat pada Gambar 1.4 b (dapat dilihat pada satu sisi spektrum , yang akan kita
gunakan pada pembahasan di buku ini). Perhatikan bahwa jika sebuah low pass filter yang
ideal (LPF) diterapkan pada spektrum output dari sampler (output dari sampler dihubungkan
ke LPF) dengan bandwidth yang lebih besar dari fin (dan lebih rendah dari fn [frekuensi
Nyquist]) maka semakin tinggi komponen frekuensi dapat dihapus sehingga hanya fin yang
tetap (ini adalah hasil filter perataan atau filter rekonstruksi yang ditunjukkan pada Gambar
1.2).
Contoh Soal 1.1
Sebuah gerbang sampling diberi strobed dengan deretan impuls berjalan pada frekuensi 100
MHz (fs = 100 MHz dan waktu di antara impuls, Ts adalah 10 ns.) Gambarkan spektrum
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Gambar 1.5. Spektrum gel. sinus 60 MHz tersampling pada 100 MHz
frekuensi output yang dihasilkan jika gelombang sinus 60 MHz diterapkan untuk sampler.
Juga, gambar masukan domain waktu dan output dari sampler.
Spektrum frekuensi yang dihasilkan ditunjukkan pada Gambar 1.5. Perhatikan bagaimana
menghubungkan output dari sampler melalui LPF, dengan frekuensi cutoff ideal yang curam fn
, Menghasilkan output gelombang sinus dengan frekuensi 40 MHz. Untuk menghindari situasi
ini yang berakhir dengan kesalahan, sinyal setelah pengambilan sampel dan rekonstruksi, kita
perlu memastikan bahwa frekuensi sinyal yang diterapkan untuk sampler kurang dari fs / 2
(frekuensi Nyquist, sekali lagi fn,) . Dari Gambar 1.2 kita melihat bahwa ini adalah tujuan dari
anti-aliasing filter (FAA). Perhatikan bagaimana, idealnya, baik AAF dan RCF (rekonstruksi
Filter) pada Gambar 1.2 keduanya LPFs yang ideal dengan frekuensi cutoff sama dengan
setengah frekuensi sampel (frekuensi Nyquist). Gambar 1.6 menunjukkan gambar domain
waktu dari output sampler ini.
Harus diperjelas dari pembahasan sebelumnya bahwa 1) sampel hasil sinyal dalam
reproduksi dari spektrum sinyal sampel di DC, fs, 2 fs, 3 fs, dll, 2) spektrum sinyal input
yang seharusnya tidak memiliki konten spektral yang signifikan atas fn untuk menghindari
aliasing, 3) untuk menghindari aliasing baik menyaring sinyal input menggunakan AAF dan
meningkatkan frekuensi sampling harus digunakan, dan 4) untuk mereproduksi sinyal sampel
dari output dari sampler (yang bukan nol hanya selama beberapa kali waktu pengambilan
sampel impuls) sebuah low-pass RC harus digunakan.
Perhatikan bahwa diskusi kita yang menggambarkan operasi dari gerbang pengambilan
sampel digerakkan dengan sinyal impuls. Seperti ditunjukkan pada Gambar 1.2, sebuah
sistem praktis akan memiliki blok bangunan lain. Kami akan jarang, jika pernah, sampel
sinyal dan kemudian merekonstruksi tanpa pengolahan terlebih dahulu.
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Gambar 1.6. Input dan output domain waktu
Anti Aliasing Filter(AAF) dan Rekontruksi filter(RCF)
Sebelum melangkah lebih jauh, sebaiknya kita membahas karakteristik ideal dari AAF
dan RCF tersebut. Karakteristik ideal filter ini ditunjukkan pada Gambar 1.7. Perhatikan
bahwa kedua filter ini harus di rancang secara analog. Frekuensi cutoff ideal untuk filter
adalah fn (dengan asumsi laju sampling pada masukan dari sistem adalah sama dengan
sampling rate pada output sistem) dan filter idealnya memiliki fase linier. Mari kita bahas
dua karakteristik yang ideal.
Besarnya respon yang ideal, ditunjukkan pada Gambar 1.7a, hanya melewatkan semua
konten spektral di bawah frekuensi Nyquist saat mengeluarkan semua sinyal di atas frekuensi
ini. Respon yang fase ideal, ditunjukkan pada Gambar 1.7b, cukup memberikan penundaan
konstan, t0, untuk semua sinyal di bawah fn .Dengan kata lain, filter memindahkan semua
sinyal yang tidak diinginkan sementara tidak men-distorsi sinyal yang diinginkan.
Contoh Soal 1.2
Diskusikan mengapa AAF filter yang ideal tidak akan memperkenalkan distorsi ke bagian
yang diinginkan dari sinyal masukan.
Jika sinyal input kita disebut vin(t) dan isi spektral yang diinginkan dari sinyal setelah
penyaringan disebut (yaitu, berisi konten spektral bukan nol hanya pada frekuensi di
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Gambar 1.7. a. Magnitude ideal, b. Phase response untuk AAF dan RCF
Gambar 1.8. Hasil contoh soal
bawah fn), kemudian output dari AAF, Vout(t), akan menjadi waktu yang bergeser (dengan
penundaan konstan t0) dan memfilter dari masukan, seperti yang terlihat pada Gambar 1.8.
Perhatikan bahwa fase linier setara dengan mengatakan ”penundaan konstan” . Jika sinyal
masukan kami sudah bandlimited untuk fn, maka output dari AAF hanyalah sebuah versi
waktu yang bergeser dari input.
Contoh Soal 1.3
Misalkan sebuah rangkaian seperti ditunjukkan pada Gambar 1.9, digunakan sebagai filter
AAF dalam sistem konversi data. Jika input ke sistem dua gelombang sinus dengan frekuensi
4 MHz dan 40 MHz tentukan apakah bentuk gelombang yang keluar dari AAF akan terdistorsi.
Menggunakan SPICE untuk menunjukkan sinyal input dan output dari AAF.
Respon amplitudo dari filter RC sederhana diperoleh dari
∣∣∣∣VoutVin
∣∣∣∣ = 1√1 + (2pi.RC.f)2
Pemodelan Konverter Data 7
Gambar 1.9. Filter AAF
Input 4 MHz tidak terlihat pelemahan apapun. Keuntungan, atau respon amplitudo, dari
filter pada 4 MHz adalah kesatuan (0 dB). Filter melemah 40 MHz bila diberi masukan 0,779
(- 2,17 dB). Respon fase dari filter RC sederhana diperoleh dari :
6 Vout
Vin
= θ(f) = − arctan(2pi.RC.f)
Pergeseran fasa melalui filter 4 MHz adalah sekitar nol (input 4 MHz tidak melihat adanya
penundaan saat melewati filter.) Ini adalah respon fase ideal filter, yaitu t − 0 = 0. Melihat
Gambar 1.9 kita dapat menyimpulkan bahwa hanya pada frekuensi di bawah sekitar 5 MHz
, filter tidak menunjukkan adanya distorsi fase. Pergeseran fasa melalui filter pada 40 MHz
adalah - 390. (Tanda negatif menunjukkan bahwa output tertinggal masukan atau, dengan
kata lain, terjadi di kemudian waktu dari titik yang sesuai pada input) Sejak tahap ini terkait
dengan delay dengan penundaan gelombang sinus 40 MHz yang melewati filter 2,7 ns. Hasil
SPICE simulasi ditunjukkan pada Gambar 1.10 dengan asumsi setiap input gel. sinus ini
berpusat di ground dan memiliki amplitudo 1 V.
θ(f) =
%periode,T︷︸︸︷
t0
T
.360 = t0.f.360
Juga perlu dicatat bahwa filter ini melakukan pekerjaan yang buruk dalam pelemahan
frekuensi di atas 50 MHz. Misalnya, pelemahan di 500 MHz (satu dekade di atas 50 MHz)
hanya - 20 dB (0,1). Dapat disimpulkan bahwa kecuali fs /2 (frekuensi Nyquist) adalah jauh
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Gambar 1.10. Hasil simulasi
lebih besar dari frekuensi cutoff dari aliasing LPF sederhana RC akan (mungkin) masih terjadi
dalam jumlah yang banyak. Bahkan, kita bisa berpendapat bahwa karena noise yang menjadi
sifatnya ada dalam sirkuit elektronik, aliasing akan selalu terjadi ketika sampling sinyal
(wideband noise turun ke dalam spektrum dasar [spektrum di bawah frekuensi Nyquist].)
Pertanyaannya kemudian menjadi ”Berapa banyak aliasing yang OK?”
Contoh Soal 1.4
Tentukan fungsi transfer filter dibuat dengan waktu 5 ns (=to ) saluran transmisi yang ideal
ditunjukkan pada Gambar 1.11. Simulasikan frekuensi filter dan respon fase menggunakan
SPICE. Filter ini disebut filter sisir kontinu-waktu. Dalam analisis ini kita menganggap bahwa
500-ohm resistor tidak memuat input atau output dari jalur delay sehingga,
Vout =
Vin + Vin.e
j.2pi.f.(−t0)
2
Fungsi transfer dapat ditulis sebagai,
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Gambar 1.11. filter sisir kontinu-waktu
Vout
Vin
=
1
2
(1 + ej.2pi.f(−t0)) =
1
2
 real︷ ︸︸ ︷1 + cos 2pi f.(−t0) +j. imaginer︷ ︸︸ ︷sin 2pi f.(−t0)

Respon magnitude filter adalah,[
Vout
Vin
]
=
1
2
√
(1 + cos 2pi f.(−t0))2 + (sin 2pi f.(−t0))2 = 1
2
√
2(1 + cos 2pi f.t0)
Fase response filter adalah,
6 Vout
Vin
= arctan
[
sin 2pi f.(−t0)
1 + cos 2pi f.(−t0)
]
Dengan melihat f=1/(2t0) pada fase arctan(0/0), yang bernilai ± 90 menggunakan,
cos2 x =
1 + cos 2x
2
dan sin 2x = 2 sin x cos x
Fase response diberikan dengan.
6 Vout
Vin
= pi(−t0).f untuk f < 1/(2t0)
Perhatikan bahwa respon fase dari filter ini adalah linier. Hasil simulasi SPICE , diplot
pada skala linier, ditunjukkan pada Gambar 1.12. Alasan filter ini disebut ”filter sisir” harus
jelas. Perhatikan bagaimana panjang garis penundaan ini terkait dengan poin di mana be-
sarnya respon menuju ke nol. Juga dicatat bahwa filter ini dapat berguna untuk mengisolasi
saluran dalam sistem komunikasi dan mudah diimplementasikan pada PC board menggunakan
saluran transmisi mikrostrip. Netlist SPICE yang dihasilkan angka ini diberikan di bawah ini.
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Gambar 1.12. Hasil simulasi sisir kontinu-waktu
* CMOS Circuit Design for Mixed-Signal Systems *
.AC LIN 1000 1MEG 1000MEG
Vin Vin 0 DC 0 AC 1
Rtout Vtout 0 50
Rt1 Vtout Vout 500
Rt2 Vin Vout 500
T1 Vin 0 Vtout 0 ZO=50 TD=5n
.end
Akhirnya, sebelum meninggalkan contoh ini, perhatikan dB (magnitude) dan tanggapan
fase filter ini pada plot frekuensi log, Gambar 1.13. Ia akan muncul bahwa magnitude fungsi
transfer pada 100 MHz, 300 MHz, 500 MHz, seterusnya, adalah nol. Namun, seperti yang
terlihat pada persamaan yang menunjukkan respon magnitude ini tidak terjadi. Pada saat
frekuensi menunjukkan nol , dalam plot ditunjukkan pada gambar 1.13, bahwa batas bawah
diatur selangkah demi langkah (jumlah titik per dekade) yang digunakan dalam simulasi
SPICE AC. Peningkatan jumlah dari 1.000, yang digunakan untuk menghasilkan Gambar
1.13, katakanlah, 10.000 akan memberikan hasil yang lebih akurat.
Rekonstruksi Deskripsi Domain Waktu
Pada bagian ini kita perlihatkan mengapa filter seperti pada Gambar 1.7 merupakan sebuah
low-pass filter yang ideal dengan respon fasa linier, adalah RCF ideal pada output dari impuls
sampler. Pada Gambar 1.14 adalah gelombang sinus 20 MHz yang di sampel pada 100 MHz.
Misalkan kita ingin merekonstruksi input asli gelombang sinus 20 MHz dari output sampler
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Gambar 1.13. Hasil simulasi SPICE dalan dB
(fungsi impuls tertimbang). Setelah rekonstruksi output dari filter rekonstruksi harus menjadi
tone tunggal, gelombang sinus 20 MHz, (harus replika yang tepat dari input sampler). Untuk
menentukan apa yang terjadi ketika output dari sampler kami diterapkan pada RCF ideal,
kita perlu menentukan respon domain waktu ketika fungsi sinyal input filter adalah fungsi
Dirac delta,δ(t)δ(0) =∼, selain itu δ(t)=0
Kita tahu fungsi transfer sistem adalah transformasi Fourier dari respon domain waktu
sistem impuls (apa yang kita coba untuk mencari di sini). Dengan kata lain, untuk menentukan
fungsi transfer sistem, kita menerapkan impuls Dirac delta (atau dalam prakteknya amplitudo
yang sangat besar, sangat singkat waktu durasi pulsa, lihat Gb. 1.15) untuk input sistem dan
kita melihat sistem output dalam domain waktu.
Kami kemudian mengambil Transformasi Fourier dari output ini untuk mendapatkan fungsi
transfer sistem. Oleh karena itu, (dalam urutan terbalik), untuk menentukan waktu respon
domain dari RCF yang ideal, mengingat fungsi transfer, kita mengambil invers transformasi
Fourier dari fungsi transfer. Fungsi transfer RCF yang ideal (Gambar 1.7) dapat didefinisikan
oleh,
|H(f)| = 1/fs, untuk|f | < fn selain itu|H(f)| = 0 (1.3)
Respon domain waktu kemudian diperoleh, dengan mengingat, 2fn = fs sehingga,
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Gambar 1.14. Impulse sampling 100 MHz,sebuah gel. sinus 20 MHz
Gambar 1.15. Impulse Response domian waktu RCF
h(t) =
∫ fn
−fn
1
fs
.ej.2pi.f.t.df =
ej.2pi.fn.t − e−j.2pi.fn.t
j.2pi.fs.t
= (1.4)
sin 2pi.fn.t
pi.fs.t
=
sin pi.fs.t
pi.fs.t
= sin c(pi.fs.t) (1.5)
dimana
sin x
x
= sin c (1.6)
Respon waktu-domain dari RCF ideal kita ditunjukkan pada Gambar 1.16. Perhatikan
bahwa impuls kami diterapkan pada masukan sistem pada t = 0 dan output benar-benar
mengantisipasi, atau dimulai, sebelum penerapan input! Hal ini menunjukkan filter adalah
tidak benar dan tidak dapat dibangun dalam sirkuit analog praktis. Sebelum kita membahas
implikasi dari batasan ini (filter rekonstruksi ideal tidak bisa benar-benar dibangun), seperti
yang terlihat pada gambar 1.17.
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Gambar 1.16. (a).Frekuensi response RCF ideal, (b).Response impuls
Gambar 1.17. Rekontruksi gel. sinus 20 MHz
Gambar 1.17 menunjukkan output respon individu dari RCF ideal dengan deretan impuls
dari gambar 1.14 sebagai input. Output dari RCF adalah jumlah beban dari respon individu,
dari bentuk Sinc(x), dari setiap input beban impuls ke RCF (menggunakan superposisi).
Sementara gambar ini ”sibuk”, konsep dasar rekonstruksi harus jelas.
Secara praktis, kita tidak dapat membuat filter rekonstruksi yang ideal, yang meru-
pakan persyaratan untuk merekonstruksi suatu bentuk gelombang yang terdiri dari kompo-
nen frekuensi antara DC (0) dan fx. Sebagai contoh, sampling gelombang sinus 49 MHz pada
100 MHz (dasarnya dua sampel per siklus) akan membutuhkan, untuk rekonstruksi, filter den-
gan karakteristik dekat dengan RCF yang ideal untuk mendapatkan sinyal dari sistem yang
menyerupai input 49 MHz. Apa yang bisa kita lakukan untuk meringankan persyaratan pada
RCF tersebut ?, Berikut adalah dua kemungkinan:
1. Meningkatkan sampling rate fx. Jika kita mengambil sampling gelombang sinus 49 MHz
di atas 500 MHz, kita kemudian akan memiliki sekitar sepuluh sampel per siklus. RCF
ini digunakan pada output dari sistem yang dapat memiliki tingkat roll-off lebih lambat.
Pada titik yang ekstrem, dengan mengambil fx → ∼ , akan menghilangkan kebutuhan
untuk RCF apapun.
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2. Setelah pengambilan sampel telah terjadi dan menggunakan DSP, tambahkan poin tam-
bahan di antara waktu sampling. Ini secara efektif meningkatkan tingkat sampling yang
keluar dari sistem. Perubahan (kenaikan) frekuensi sampling efektif dikenal sebagai in-
terpolasi karena nilai-nilai dari poin tambahan ditentukan oleh interpolasi antara titik-
titik data yang ada. Dengan menaiknya tingkat efektifitas output rata-rata pengambilan
sampel memudahkan persyaratan untuk ditempatkan pada RCF tersebut.
Impulse Sampler Menggunakan Pemodelan SPICE
Model SPICE untuk sampel impuls ditunjukkan pada Gambar 1.3. Sebuah switch tegangan
yang dikendalikan digunakan untuk menghubungkan sinyal input ke output sampler untuk
periode yang sangat singkat. Untuk membuat sampler lebih ideal, yaitu, dengan resistansi
masukan tak terbatas, output hambatan nol , dll, model SPICE ditunjukkan pada Gambar
1.18 akan digunakan.
Tegangan yang dikendalikan sumber tegangan, dengan awalan E, digunakan untuk model
penguat operasional ideal. Saklar ini dimodelkan dengan saklar tegangan yang dikendalikan,
perangkat S. Model ini digunakan dalam netlist berikut:
* CMOS Mixed-Signal Circuit Design *
.tran .1n 500n 0 .1n UIC
Vin Vin 0 DC 0 Sin 0.75 0.75 5MEG
Vclock Clock 0 DC 0 Pulse 0 1.5 0 0 0 100p 10n
Vtrip Vtrip 0 DC .75
Ebufin Vinb 0 Vin Vinb 100MEG
S1 Vinb Vins CLOCK VTRIP switmod
Rout Vins 0 10k
Ebufout Vout 0 Vins Vout 100MEG
.model switmod SW
.end
Dalam netlist 1,5 V ini, puncak ke puncak, gelombang sinus 5 MHz berpusat di 0,75
V dan di sampel pada 100 MHz. Impuls yang dihasilkan dengan menggunakan pulsa nol
untuk waktu naik dan turun . Dalam simulasi kenaikan dan turun sebenarnya akan dibatasi
oleh langkah waktu simulasi transien (yang ditetapkan sebesar maksimal 100 ps dengan
menggunakan perintah .tran dalam netlist di atas). Impuls memiliki tingkat amplitudo logika
1,5V. Titik switch ditetapkan pada 0,75 V sehingga ketika impuls berjalan di atas 0,75 V
saklar ditutup. Karena impuls sebesar 1,5 V untuk 100 ps, dan input adalah lambat dalam
kaitannya dengan saat ini, netlist mendekati rangkaian pengambilan sampel yang ideal.
Menjalankan netlist di atas hasil pada Gambar 1.19.
Menggunakan SPICE untuk Analisis spektral (Melihat Spektrum Sinyal.)
Gambar 1.19 menunjukkan output sampel dari sampler impuls dalam domain waktu. Hal ini
sangat berguna, seperti yang telah kita lihat, untuk dapat melihat data ini dalam domain
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Gambar 1.18. Model SPICE impulse sampler ideal
frekuensi. SPICE memiliki fitur yang dapat mengambil Fast Fourier Transform (FFT) dari
sinyal domain waktu.
Melakukan FFT terdiri dari 1) jendela sinyal domain waktu (kita akan menggunakan jen-
dela Hanning, alias jendela von Hann kecuali disebutkan lain), 2) sampling sinyal, dan 3)
mengambil Transformasi Fourier dari sinyal. Jendela memastikan bahwa transisi mendadak
tidak terjadi pada awal dan akhir sinyal untuk diubah. Sangat penting untuk dipahami bahwa
pengambilan FFT dari sinyal yang telah menghasilkan sampel spektrum yang berisi kesalahan
amplitudo. Untuk melakukan FFT di SPICE pertama-tama kita memastikan bahwa sinyal
yang diubah memiliki langkah waktu linier. Untuk melakukan ini kita menggunakan
Linearize Vout Vin
dimana Vout dan Vin adalah sinyal yang akan diubah. Menggunakan perintah linearize
tanpa argumen akan membuat linear semua variabel tersedia dalam simulasi.
Selanjutnya, kita menggunakan perintah spec (perintah analisis spektral) di SPICE
Spec 0 200MEG 2MEG Vout Vin
Perintah ini mengambil FFT dari Vout dan Vin selama rentang dari DC ke 200 MHz
dengan resolusi 2 MHz. Resolusi minimum yang diperbolehkan ketika menggunakan perintah
spec (FFT) diatur oleh waktu simulasi transien, atau
Resolusi DFT ≥ 1
Waktu Simulasi
(1.7)
Jika kita mensimulasikan sebuah rangkaian untuk 500 ns, maka resolusi minimum adalah
2 MHz. Kita bisa melihat spektrum sinyal menggunakan daftar perintah berikut:
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Gambar 1.19. Sampling impulse sebuah gel. sinus 5 MHz di 100 MHz
linearize Vout Vin
spec 0 200MEG 2MEG Vout Vin
* Set noise floor at 120dB by adding 1uV
let voutdb=db(Vout+1e-6)
let vindb=db(Vin+1e-6)
plot voutdb
plot vindb
Spektrum-spektrum, sebagai contoh, pada input dan output dari sebuah sampler impuls
sampling gelombang sinus 10 MHz di 100MHz ditunjukkan pada Gambar 1.20. Perhatikan
bahwa 1 - µV ditambahkan ke kedua sinyal sehingga untuk mengatur noise pada - 120 dB.
Bagian DC dari sinyal input adalah 0,75 V sedangkan tegangan puncak gelombang sinus
10 MHz juga 0,75 V (0,75 V = - 2,5 dB). Perhatikan bahwa pada Gambar 1.20b, karena
double sampling disebutkan di atas, amplitudo dari sinyal di keluaran yang berbeda dari
yang diperkirakan (lihat Gambar 1.4. Kita bisa memperkirakan penurunan awal, hasil dari
pengambilan FFT dari sinyal impuls sampel (sinyal memiliki nilai nol hanya pada saat-saat
pengambilan sampel) menggunakan
Baseline reduction(dutycycle) =
2.stepsize
Ts
(1.8)
Untuk Gambar 1.20b stepsize maksimum ditentukan dalam simulasi transien adalah 100
ps (untuk setiap siklus Ts satu titik didefinisikan memiliki deviasi total, setelah linierisasi,
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sekitar 200 ps termasuk waktu naik dan turun, maka faktor dua dalam Pers (1.8)
Dengan dasar menggunakan Persamaan 1.8, adalah 200 ps/10 ns atau 0,02 (- 34 dB).
Sinyal 10 MHz pada Gambar 1.20b adalah - 2,5 dB di bawah dasar - 34 dB. Perhatikan
bagaimana sinyal DC alias hingga frekuensi sampling (100 MHz). Pada DC, dengan mengacu
pada baseline, sinyal amplitudo juga - 2,5 dB (- 36,5 dB). Namun, bila alias hingga 100 MHz
(frekuensi sampling) itu dua kali lipat (+6 dB). Penggandaan berasal dari menambahkan
gambar fs +0 dan fs -0 dan menghasilkan amplitudo - 36,5 dB + 6 dB atau - 30,5 dB.
Ukuran langkah digunakan dalam simulasi transien, seperti yang kita lihat di atas, meru-
pakan parameter penting yang perlu spesifikasi saat melakukan analisis spektral menggunakan
SPICE. Dalam netlist yang menghasilkan Gambar 1.19 dan 1.20 menggunakan 100 ps tapi
tidak ada catatan tentang mengapa nilai ini dipilih. Pemilihan yang sedikit dari ukuran
langkah dapat memberikan hasil yang salah jika nilai terlalu besar atau menyebabkan simu-
lasi untuk bertahan lama jika nilai terlalu kecil. Karakteristik simulasi transien dalam netlist
SPICE dinyatakan dengan
.tranprint− stepstop− timedelay − timemaximum− stepsize < UIC >
Ukuran langkah untuk simulasi secara umum dengan komponen yang non ideal dapat
menggunakan :
stepsize = 1% . T s atau dengan komponen ideal 10%. T s (1.9)
Jika frekuensi di sampling, fs sama dengan 100 MHz akan diatur ukura langkahnya menjadi
100 ps menggunakan
.tran 100 p 2000u 0 100p UIC
UIC memaksa simulasi untuk mulai dengan kondisi awal (menggunakan kondisi awal)
seperti tegangan awal di kapasitor. Simulasi selalu dimulai dari nol waktu. Namun, menetap-
kan penundaan waktu dalam simulasi akan membuat memulai SPICE menyimpan data pada
waktu yang ditentukan oleh parameter waktu-delay. Parameter ini berguna dalam menghi-
langkan, dari respon spektral misalnya, start-up transien dalam simulasi atau menjaga ukuran
file output kasar menjadi terlalu besar.
1.1.1.1 Menampilkan Output Sampler Impulse di z-Domain
Perhatikan output dari sebuah sampler impuls, y(t), dengan input x(t) yang ditunjukkan pada
Gambar 1.21. Output sampler dapat ditulis sebagai
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Gambar 1.20. Signal spektrum
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Gambar 1.21. Output sampler impuls
y(t) = x(t).
∼∑
k=−∼
δu(t− kTs) (1.10)
Persamaan 1.10 dapat ditulis kembali menjadi
y(t) = x(t) [....+ δu(t+ T ) + δu + δu(t− Ts) + δu(t− 2Ts) + δu(t− 3Ts) + ...] (1.11)
Dengan menggunakan transformasi Fourier hasil persamaan menjadi
y(f) = ...+ x(−1)e(1)j2pi.fTs + x(0)e(0)j2pi.fTs + x(1)e(−1)j2pi.fTs + x(2)e(−2)j2pi.fTs + ... (1.12)
dimana ej2pi.f.Ts sesuai dengan pergeseran fasa dari 2pi.f.Ts (radian) ketika output dari
sampler, Y(f), dievaluasi pada frekuensi f. Dengan kata lain, setiap sampel berturut-turut
keluar dari sampler impuls digeser dalam domain waktu oleh T (yang dapat ditunjukkn pada
Gambar 1.21. Jika kita mendefinisikan
Z ≡ ej2pi.f.Ts = ej2pi ffs (1.13)
maka output dari sampler dapat ditulis sebagai
Y (z) = ...+ x(−1)Z1 + x(0)Z0 + x(1)Z−1 + x(2)Z−2 + ... (1.14)
atau
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Y (z) =
∼∑
k=−∼
x(k).z−k (1.15)
Contoh Soal 1.5
Tentukan output dari sebuah sampler impuls dalam domain z jika input, x(t), adalah unit
langkah. Apa impuls respon sampler H(z) = [Y (z) / X (z)]? Langkah unit, u (t), didefinisikan
oleh
u(t) = 1 untuk t ≥ 0
u(t) = 0 untuk t < 0
Output waktu-domain dari sampler, dengan u(t) sebagai masukan, diberikan oleh
y(t) =
∼∑
k=0
u(t−KTs)
atau melihat output di z-domain
y(z) =
∼∑
k=∼
Z−k
Sinyal-sinyal domain waktu yang digunakan dalam contoh ini ditunjukkan pada Gambar
1.22. Respon impuls sampler adalah hanya unit sederhana ketikaz-transform dari input
(dengan asumsi input diijinkan melalui sampler impuls ideal sehingga bisa mengambil
z-transform dari sinyal) dan output dari sampler yang identik, yaitu, H (z) = 1.
Contoh Soal 1.6
Apa efek dari mengalikan H (z), (atau fungsi transfer z-domain), dengan Z−1?
Mengalikan setiap fungsi z-transfer domain oleh Z−1 adalah setara dengan menggeser
keluaran sistem di kemudian waktu dengan Ts. Akibat dari perubahan fungsi transfer
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Gambar 1.22. Sampling unit step dengan sampler impulse
Gambar 1.23. output multiplying sampler ideal dengan Z−1
sampler yang ideal dari unit ke z ditunjukkan pada Gambar 1.23. Mengalikan dengan Z−1
menggeser output dari sistem di kemudian waktu oleh L.Ts.
Catatan Penting
Sangat penting untuk dicatat bahwa impuls sampler kami menkuantisasi1 sinyal input dalam
waktu tetapi tidak me amplitudo (tidak seperti pengubah analog ke digital yang mengkuan-
tisasi masukan di kedua waktu dan amplitudo). Amplitudo dari sampler impuls ideal adalah
persis sama dengan masukan amplitudo untuk sampler pada saat impuls sampling. Kita
akan menemukan bahwa z-transform dapat digunakan untuk menggambarkan sistem yang
menggunakan kuantisasi baik dalam waktu maupun amplitudo. Dengan kata lain, apakah ki-
ta membahas kata digital, dalam format biner atau sampel analog bentuk gelombang dengan
amplitudo volt, amp, atau coulomb, kita dapat menggunakan z-transform untuk menampilkan
sistem waktu diskrit dalam memproses sinyal.
Kuantisasi : untuk membatasi nilai yang mungkin dari kuantitasi satu set nilai diskrit.
Mengkuantisasi dalam waktu, misalnya, berarti bahwa amplitudo keluaran hanya didefin-
isikan pada waktu diskrit tertentu (seperti berapa kali sampling impuls untuk sampler impuls
ideal) atau amplitudo tidak berubah selama beberapa interval waktu diskrit (seperti terlihat
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pada output yang sample-and-hold ideal yang dibahas pada bagian berikutnya).
1.1.2 Sample and Hold
Memahami pengoperasian sampler impulse adalah penting dalam memahami konsep aliasing
dan rekonstruksi. Namun, seperti yang terlihat pada Gambar 1.2, sebagian besar sistem
mixed-signal menggunakan sample and hold (S / H) dibandingkan sebuah sampler impuls
sehingga bentuk gelombang sampel yang tersedia pada waktu lain dibandingkam waktu
sampling impuls. Memiliki sampel ”held” di antara waktu impuls sampling penting untuk
operasi ADC yang tepat. Kerugian menggunakan S / H, kita segera akan melihat dengan
melihat distorsi suatu sinyal.
Pemodelan SPICE untuk Sample and Hold
Diagram blok dari model SPICE, untuk S / H yang ideal, ditunjukkan pada Gambar 1.24.
Input adalah clock dan vin sementara output diberi label Vout. Sebuah netlist SPICE, menggu-
nakan S / H yang ideal, ditampilkan di bawah di mana sebuah sinyal sinus 8 MHz disampling
pada 100 MHz. Hasil simulasi, menggunakan netlist ini, ditunjukkan pada Gambar 1.25.
* Figure 30.25 CMOS: Mixed-Signal Circuit Design *
.tran .1n 500n .1n UIC
Vin Vin 0 DC 0 Sin 0.75 0.75 8MEG
Vclock Clock 0 DC 0 Pulse 0 1.5 0 0 0 4.9n 10n
Vtrip Vtrip 0 DC .75
VDD VDD 0 DC 1.5
Ein Vinbuf 0 Vin Vinbuf 100MEG
S1 Vinbuf VinS VTRIP CLOCK switmod
Cs1 VinS 0 1e-10
S2 VinS Vout1 CLOCK VTRIP switmod
Cout1 Vout1 0 1e-16
Eout Vout 0 Vout1 Vout 100MEG
.model switmod SW
.end
Saklar S1 dan S2 pada netlist atas merupakan sampel masukan menggunakan input clock.
Perhatikan bahwa kedua switch dapat ditutup, pada Gambar 1.24, pada saat yang sama.
Waktu saklar ditutup adalah kurang lebih sama dengan waktu langkah sementara.
Berbagi muatan antara kapasitor dipengaruhi dengan memiliki kedua switch ditutup pada
waktu yang sama. Nilai yang diberikan dalam angka ini dipilih sehingga rasio sejuta-ke-satu
ada antara dua kapasitor (kisaran 120 dB.) Karena kedua switch ditutup pada saat yang sama,
perbedaan antara dua kapasitor dapat dibuat lebih kecil tanpa mempengaruhi sirkuit operasi.
Perlu diketahui juga bahwa selama waktu yang ditetapkan oleh GMIN (ingat sebuah resistor
dengan nilai 1/GMIN ditempatkan di setiap persimpangan pn-junction pada simulasi SPICE
dan nilai default GMIN adalah 1e−12 atau 1 GΩ) dan nilai muatan kapasitor akan bocor .
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Gambar 1.24. Model SPICE S/H ideal
Gambar 1.25. S/H ideal dengan input 8 MHz
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Gambar 1.26. S/H input gel. sinus
Untuk kapasitor 0,1 f waktu RC terkait karena GMIN adalah 100µs (meningkatknya kapasitor
ini untuk 10 f tidak akan mempengaruhi operasi sampling dan mendorong waktu RC hingga
10 ms).
Keakuratan dari S / H pada akhirnya dibatasi oleh toleransi, yaitu, RELTOL, ABSTOL, dan
VNTOL dari simulasi. Untuk simulasi yang akurat dapat menambahkan
.options RELTOL = 1UV NTOL. = 1U ABSTOL = 1p
ke netlist. Keakuratan simulasi akan dibahas secara lebih rinci.
Respon Spektral S / H
Pertimbangkan penerapan gelombang sinus, pada frekuensi fin dengan S / H ideal yang di-
tunjukkan pada Gambar 1.26. Untuk membuat diskusi menjadi umum mungkin menganggap
bahwa output dari S / H bisa kembali ke nol (RZ) seperti ditunjukkan pada Gambar 1.27 (yang
menunjukkan waktu kuantisasi kasar untuk gambar sederhana dari konsep RZ). Perhatikan
bahwa sebagai T yang mendekati Ts kita mendapatkan operasi dari S / H pada Gambar 1.26.
Output dari sampel dan hold ideal diberikan oleh
y(t) =
∼∑
n=−∼
 vint︷ ︸︸ ︷Vp sin(2pi.fin.nTs) . h(t)︷ ︸︸ ︷[u(t− nT )− u(t− (n+ 1)T )]
 (1.16)
Perhatikan bahwa istilah sinus hanya didefinisikan pada kasus pengambilan sampel diskrit
sehingga spektrum diberikan oleh Persamaan 1.2. Spektrum dari pulsa sampling,|H(f)|, kare-
na dualitas dari transformasi Fourier, diberikan dengan melihat Gambar 1.16 atau dihitung
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Gambar 1.27. Output S/H dengan format RZ
dengan menggunakan
Fourier[u(t− nT )− u(t− (n+ 1)T )] =
∫ Ts
0
[ut− nT − u(t− (n+ 1)T )]e−j2pi.ft.dt (1.17)
yang dievaluasi sebagai
H(f) =
e−j2pi.ft − 1
−j2pi.ft = e
−j2pi.ft.
ej2pi.ft − e−j2pi.ft
j2pi.f
=
phase︷ ︸︸ ︷
e−j2pi.ft .
magnitude︷ ︸︸ ︷
T.Sinc(pi.f.T ) (1.18)
Besarnya Persamaan 1.18, —H (f)—, terlihat pada Gambar 1.28. Tanggapan fase sesuai
dengan pergeseran waktu dari T / 2, jadi untuk menyederhanakan matematika dibawah ini,
kami hanya akan memperhatikan dengan respon besarnya H(f).
Perkalian dalam domain waktu dapat dievaluasi dengan menggunakan konvolusi dalam
domain frekuensi. Spektrum frekuensi gelombang sinus yang disampel dengan S/H yang ideal,
diberikan oleh
Y (f) = H(f) ∗ Vin(f) =
∫ ∼
−∼
H(L).Vin(f − L)dl (1.19)
atau
|Y (f)| =
bobotS/H,|H(f)|︷ ︸︸ ︷
T.|Sinc(pi.T.F )| .
impulse ideal response sampler︷ ︸︸ ︷[
Vp
Ts
.
∼∑
k=−∼
[δ(f − fm +Kfs) + δ(f + fmKfs)]
]
(1.20)
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Gambar 1.28. a.Pulsa sampling, b.Spektrumnya
Sebagai T → 0 (h(t)→ δ u(t)),respon frekuensi dari sample-and-hold mendekati sampler
impuls ideal, Juga, diperhatikan bahwa dengan menggunakan format RZ(membuat T ≤ Ts
dapat mengurangi jumlah redaman oleh S/H.
Untuk desain sirkuit yang umum, T = Ts sehingga terlihat dalam persamaan 1.20
menunjukkan operasi sampel and hold beban amplitudo dari respon sampler frekuensi impuls
yang ideal dengan Sinc
(
pi.f
fs
)
atau Sinc
(
pi.f
2fn
)
. Perhatikan bahwa pada frekuensi sampling
(fs = 1/Ts), output dari S/H yang ideal menjadi nol. Mari kita gambarkan respons frekuensi
S/H yang ideal menggunakan contoh.
Contoh Soal 1.7
Menggunakan model SPICE S/H ideal perlihatkan dan diskusikan spektrum yang dihasilkan
dari sampling gelombang sinus 3 MHz pada 100 Msamples / s.
Hasil yang melewati 0,75 V (puncak) gelombang sinus berpusat di 0,75 V (- 2,5 dB) melalui
S / H yang ideal ditunjukkan pada Gambar 1.29. Kami juga telah memperlihatkan respon H
(f) dari S / H, dalam gambar ini. Pelemahan 97 MHz dalam gambar yang terlihat adalah
Attenuasi = Sinc
(
pi.97
100
)
= 0, 031 = −30, 2 dB
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Gambar 1.29. Output S/H setelah sampling
Amplitudo citra 97 MHz adalah - 2,5 dB di bawah pelemahan akibat menggunakan S
/ H atau - 32,7 dB. Perhatikan bagaimana, pada frekuensi Nyquist dari 50 MHz, sinyal
dilemahkan oleh - 3,9 dB. Juga diperhatikan bagaimana gambaran DC pada fs dilemahkan
oleh S / H bukannya dua kali lipat seperti pada sampler impuls (Gambar 1.20).
Dua tambahan catatan: pertama, S / H tidak dapat digunakan sebagai AAF karena
setiap aliasing yang terjadi menggunakan sampler impuls masih terjadi menggunakan S/H.
Sebagai contoh, sampling gelombang sinus 60 MHz pada 100 MHz masih menghasilkan
sinyal 40 MHz alias dalam spektrum dasar (spektrum dari DC ke fn) seperti ditun-
jukkan pada Gambar 1.5. Sekarang, bagaimanapun, sinyal dilemahkan oleh S/H (atenuasi
adalah - 2,4 dB pada 40 MHz saat pengambilan sampel pada 100 Msamples / s) Dengan ka-
ta lain, S / H dapat dianggap sebagai sampler impuls yang ideal diikuti oleh filter respon Sinc.
Kedua, sampling and hold yang berulang-ulang sinyal yang dihasilkan hanya dalam satu
S/H hit redaman (dengan asumsi waktu adalah sedemikian rupa sehingga operasi pengambilan
sampel tidak terjadi ketika output tahap S/H sebelumnya berubah). Ini berarti bahwa topologi
yang menggunakan beberapa operasi S/H pada sinyal input, seperti pipeline ADC, hanya
melemahkan sinyal dengan Sinc (pi f/fs) sekaligus.
Output dari S/H (dengan asumsi T = Ts) harus melalui dua tahap rekonstruksi filter, untuk
memulihkan sinyal input. Salah satu tahap akan memiliki respon frekuensi dari RCF ideal
dari Gambar 1.16. Tahap lainnya akan memiliki respon frekuensi yang diberikan oleh
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Gambar 1.30. Rekontruksi response filter ideal S/H
HRCFSH(f) =
1
Sinc(pi.f
fs
)
=
pi.f
2fnsin(
pi.f
2fn
)
(1.21)
untuk mengkompensasi redaman dari respon Sinc S/H. Bentuk filter rekonstruksi yang
ideal ditunjukkan pada Gambar 1.30. Sekali lagi, meningkatkan frekuensi sampling relatif
terhadap frekuensi input akan memudahkan persyaratan ditempatkan pada filter rekonstruksi.
Perhatikan bagaimana menggunakan format RZ memodifikasi persyaratan ditempatkan pada
filter rekonstruksi ke titik, ketika menggunakan sampling impuls, tentu memiliki RCF ideal
Gambar 1.7.
Sebelum kita meninggalkan bagian ini mari kita menjawab pertanyaan: ”Apa yang mem-
buat nilai dari lantai kebisingan di SPICE (Gambar 1.29)” Kita dapat membatasi noise, pada
Gambar 1.29 misalnya, dengan menambah 1 µ V untuk tegangan dalam sirkuit. Namun,
noise pada spektrum SPICE-simulasi, yang diatur oleh variasi simulasi dibatasi oleh parame-
ter RELTOL. Juga, panjang simulasi dapat menjadi penting. ABSTOL, yang defaultnya 1 pA
dan VNTOL, yang defaultnya adalah 1 µ V, menandakan ketika arus atau tegangan telah
berkumpul dalam simulasi SPICE. Jika perubahan langkah dalam simulasi, untuk semua arus
dan tegangan pada waktu tertentu, adalah dalam ABSTOL (untuk arus) atau VNTOL (untuk
tegangan) maka SPICE bergerak ke langkah berikutnya dalam waktu (untuk simulasi tran-
sien). parameter RELTOL ditambahkan ke SPICE sehingga simulasi yang melibatkan arus
besar dan tegangan tidak dipaksa untuk menggunakan ABSTOL dan VNTOL untuk menan-
dakan konvergensi. Dengan kata lain, jika saat ini sekitar 10 A kita tidak akan memaksa
jumlah SPICE untuk saat ini menjadi 10,000000000001. Sebaliknya kita menggunakan 10,01
(produk dari RELTOL [dengan asumsi = 0,001] dan 10 A) untuk menandakan konvergensi.
Untuk menandakan bahwa saat ini telah terkonvergensi kita menggunakan yang lebih besar
dari
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ABSTOL OR RELTOL.Isimulasi (1.22)
Sementara untuk tegangan kita menggunakan lebih besar dari
V NTOL OR RELTOL.Isimulasi (1.23)
Untuk simulasi yang ditunjukkan pada Gambar 1.29 RELTOL kita set ke 10−6 sehingga
tingkat sinyal 1 V disimulasikan dalam waktu 1 µV dari nilai ”sebenarnya”. Hal ini membuat
kebisingan simulasi dari pengaturan kebisingan lantai . Masalah praktis mengurangi RELTOL
adalah konvergensi ketika non-ideal komponen (misalnya MOSFET) ditambahkan ke simulasi.
Trade-off harus dibuat antara kebisingan simulasi dan konvergensi bila menggunakan kedua
komponen ideal dan non ideal dalam simulasi.
Rangkaian Yang Penting Untuk Mengimplementasikan S/H
Gambar 1.31 menunjukkan input tunggal berakhir dan implementasi output S / H baik meng-
gunakan sebuah op-amp atau OTA (penguat transkonduktansi operasional.) Pada saat t0,
switch φ1 dan φ2 ditutup sementara switch φ3 yang terbuka. Selama waktu ini, yaitu waktu
antara t1 dan t2 input mengisi kapasitor CH . Input terhubung pada sisi kiri, atau plat bawah
(pelat paling dekat dengan substrat) dari CH , sementara karena op-amp, sisi kanan (pelat
atas) terhubung ke ground (atau tegangan mode umum, V˙CM). Pada t1 saklar φ1 terbuka
dan untuk waktu yang sangat singkat (ditetapkan oleh t3-t1), op-amp beroperasi loop terbuka
(tidak ada umpan balik). Ketika pelat atas selalu terhubung ke ground (atau VCM) pada t1,
proses pengisian kapasitor yang dihasilkan dari switch φ3 ini mematikan sinyal input yang be-
bas. Ketika switch φ2 mati, injeksi isi muatan akan, idealnya, mengalir ke impedansi masukan
vin yang rendah karena impedansi melihat ke sebelah kanan switchr φ2 yang besar. Ini, sekali
lagi idealnya, tegangan meninggalkan kapasitor yang tidak terpengaruh oleh injeksi muatan
yang dihasilkan dari mematikan switch.
Urutannya mematikan saklar di sebelah kanan CH diikuti dengan mematikan saklar
menghubungkan vin ke CH , yang disebut pengambilan sampel pelat bawah. Pengambilan
sampel pelat bawah digambarkan dalam bentuk yang paling sederhana pada Gambar1.32.
Dalam gambar ini switch terhubung ke pelat bawah kapasitor dimatikan pertama kali . Keti-
ka saklar φ2 mati, proses pengisian dapat disuntikkan ke node impedansi rendah, input vin, ,
atau ke dalam kombinasi seri CH dan saklar off. Proses pengisian mengambil jalur impedansi
terendah ke ground dan dengan demikian sebagian besar injeksi muatan yang dihasilkan dari
saklar φ2 mematikan arus melalui vin, meninggalkan tegangan melintasi kapasitor terus tidak
terpengaruh. Kita harus melihat mengapa nama ” pengambilan sampel pelat bawah ” mem-
bingungkan. Meninjau Gambar 1.31 kita lihat pelat atas menahan kapasitor terhubung ke
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Gambar 1.31. Operasi S/H tunggal
Gambar 1.32. Sampling piringan bawah
switch φ1 sementara, pada Gambar 1.32, pelat bawah menahan kapasitor terhubung ke switch
φ1.
Kembali ke pembahasan operasi dari S / H dari Gambar 1.31, 1.30 kita melihat bahwa di
t3 yang switch φ3 di posisi on dan op-amp berperilaku sebagai pengikut tegangan menahan
tegangan input sampel. Begitu sampling yang terjadi antara t1 dan t3 (yang harus pendek
untuk menjaga output op-amp dari keadaan drift ke arah Vdd atau ground).
1.2 SPICE Model untuk DAC dan ADC
Pada bagian ini kita mengembangkan model SPICE yang ideal dari digital-ke-analog konverter
(DAC) dan analog-ke-digital converter (ADC). Tujuan kami adalah untuk memiliki kode
SPICE, atau subcircuits, bahwa kita dapat menempatkan dalam simulasi sinyal campuran
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untuk: 1) menghasilkan sebuah digital word berdasarkan input analog (menggunakan ADC
ideal) atau 2) melihat pada spektrum sinyal digital (menggunakan DAC yang ideal dan
kemampuan analisis spektral di SPICE [menggunakan Fourier Transform diskrit].)
1.2.1 DAC Ideal
Walaupun ada jumlah tak terbatas cara untuk menerapkan DAC ideal dalam SPICE, kita
menggunakan metode yang menghasilkan model komputasi yang efisien untuk DAC. Sebelum
kita membahas pelaksanaan, mari kita meninjau beberapa karakteristik mendasar dari DAC.
Dengan mempertimbangkan karakteristik transfer ideal DAC 3-bit ditunjukkan pada Gam-
bar 1.33. Perhatikan dalam gambar ini bahwa kita telah mengambil dua tegangan referen-
si V˙REF+ dan V˙REF- dan dengan asumsi bahwa VREF+ > VREF−. Ketika input digi-
tal dari 000 diterapkan pada DAC, tegangan output menjadi V˙REF-. Ketika kode input
meningkat menjadi 001, output dari DAC (tegangan analog pasti pada tingkat amplitudo
diskrit) meningkat satu Least Significat Bit (LSB). Jika DAC memiliki kode input dengan
jumlah bit, N, maka kita dapat mendefinisikan sebuah LSB sebagai
1 LSB =
VREF+ − VREF−
2N
(1.24)
Jika, sebagai contoh, V˙REF+ = 1.25 V dan V˙REF- =0.25 V dan N = 3, kemudian
LSB kita, jarak vertikal antara titik yang berdekatan yang terlihat pada gambar 1.33 adalah
0,125 V.
Perhatikan bahwa dalam pembahasan kita tentang DAC yang ideal kita mengasumsikan
bahwa output dari DAC berkisar dari V˙REF- sampai dengan V˙REF+ - 1 LSB. Kita
bisa dengan mudah mengasumsikan bahwa output berkisar antara V˙REF- + 1 LSB hingga
V˙REF+. Yang penting untuk diperhatikan adalah bahwa kisaran output DAC adalah
1 LSB lebih kecil dari perbedaan antara tegangan referensi positif dan negatif. Untuk DAC
yang dikembangkan dalam bab ini kita akan mengasumsikan V˙REF+= VDD = 1,5 V
dan V˙REF+= VSS =0 V. Dalam bab ini lin, kita membahas proses submikron CMOS
menggunakan tegangan listrik 1,5 V dan 0 V. Pemilihan teganganl listrik, yaitu bebas
dari noise dalam simulasi SPICE, memungkinkan rentang output maksimum untuk DAC
(dengan asumsi tegangan referensi tegangan maksimum dan minimum dalam sistem. Jika
kita membutuhkan resolusi lebih ketika menggunakan DAC yang ideal , kami hanya akan
meningkatkan jumlah bit, N, digunakan dan karenanya menurunkan nilai LSB DAC.
Pendekatan SPICE Modeling
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Gambar 1.33. 3 bit DAC ideal
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Kita dapat menulis output dari DAC yang ideal dalam hal tegangan referensi dan masukan
kode digital BN (logika ”0” atau ”1”), dan dengan asumsi bahwa kode masukan dari semua
hasil nol dalam tegangan output, V˙REF-, sebagai
VOUT = (VREF+ − VREF−).(bN−1
21
+
bN−2
22
+ ...+
b1
2N−1
+
b2
2N−2
) + VREF− (1.25)
atau
VOUT = (VREF+ − VREF−). 1
2N
.(bN−12N−1 + bN−22N−2 + ...+ b121 + b0) + VREF− (1.26)
Kita dapat menerapkan persamaan ini, di SPICE, menggunakan sumber bebas non-linear
(sumber B). Untuk DAC 3-bit, ideal, pernyataan yang mengimplementasikan persamaan ini
mungkin terlihat seperti dibawah ini, dimana ada source non-linier yang dependent (B) yang
digunakan untuk membangkitkan output DAC. Jadi bila menginginkan output DAC yang
sesuai maka source non-linier harus diperhatikan secara sungguh-sungguh.
*Non-linear dependent source, B, for generating the DAC output
Bout Vout 0 V=((v(vrefp)-v(vrefm))/8)*(v(B2L)*4+v(B1L)*2+v(B0L))+v(vrefm)
Komponen BXL sesuai dengan sinyal logika yang memiliki nilai 1 V atau 0 V.
Contoh Soal 1.8
Tulis pernyataan sumber non-linear bebas untuk DAC 12-bit yang ideal. Pernyataan berikut
:
Bout Vout 0 V=((v(vrefp)-v(vrefm))/4096)*
+(v(B11L)*2048)+v(B10L)*1024+v(B9L)*512+v(B8L)*256
+v(B7L)*128+v(B6L)*64+v(B5L)*32+v(B4L)*16+v(B3L)*8+
+v(B2L)*4+v(B1L)*2+v(B0L))+v(vrefm)
mengingat bahwa ”+” di kolom pertama dari baris menunjukkan bahwa teks pada sisa
baris berperilaku seolah-olah itu diketik pada akhir baris sebelumnya. Ini tidak menunjukkan
penambahan. Hal berikutnya yang perlu kita perhatikan dengan adalah tingkat logika digital.
Kita ingin menggunakan DAC ideal dengan sirkuit non-ideal (nyata) di mana tingkat logika
tegangan mungkin tidak didefinisikan dengan baik. Kita perlu menentukan dan menggunakan
tegangan titik alih berdasarkan tegangan catu daya VDD. Kita akan menganggap kode logika
input adalah logika yang valid ”1” jika amplitudonya lebih besar dari Vdd/2 dan logika ”0”
jika amplitudonya kurang dari Vdd/2. Kita dapat menerapkan titik alih Vdd/2, atau trip
voltage dengan menggunakan baris SPICE berikut :
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Gambar 1.34. pembangkit level logic menggunakan switch kontrol tegangan
*Generate Logic switching point, or trip, voltage
R1 VDD trip 100MEG
R2 trip 0 100MEG
Tingkat logika padat dapat dihasilkan dengan menggunakan kode subcircuit SPICE
berikut. Implementasi switch ditunjukkan pada Gambar 1.34.
subckt Bitlogic trip BX BXL
Vone one 0 DC 1
SH o n eB X LB Xtrip Switmod
S L0B X LtripB XSwitmod
.model switmod SW
.ends
Menggunakan kode di atas, definisi subcircuit untuk DAC 8-bit yang ideal dapat ditulis,
seperti yang ditunjukkan pada Gambar 1.35. Dengan menggunakan subcircuit ini dalam
netlist berikut, kita dapat menunjukkan pengoperasian DAC 8-bit yang ideal:
Dalam netlist ini kita mengasumsikan VREF+ = 1, 5 V dan V˙REF- = 0. Sumber pulsa
langkah DAC melalui semua kode yang mungkin, yaitu dari 00000000 (= 0 V) sampai ke
11111111 (= 1,5 V - 1 LSB) dengan penambahan sebesar 1.5/256 atau 5,859 mV Simulasi
(= 1 LSB.). Hasil simulasi ditunjukkan pada Gambar 1.36. Sangat mudah untuk melihat
bagaimana untuk mengimplementasikan resolusi DAC yang ideal pada saat ini menggunakan
SPICE. Sebelum meninggalkan DAC yang ideal mari kita bahas cara menggeser karakteristik
keluaran yang ideal sampai 1 LSB. DAC pada Gambar 1.35 memiliki berbagai output dari
0 V(VREF−) sampai VDD - 1 LSB. Kita dapat menulis ulang persamaan 1.26 sebagai
VOUT =
1 LSB︷ ︸︸ ︷
(VREF+ − VREF−). 1
2N
.(bN−12N−1 + bN−22N−2 + ...+ b121 + b0) + VREF− (1.27)
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Gambar 1.35. Netlist DAC 8 bit ideal
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Gambar 1.36. Simulasi DAC 8 bit ideal
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Untuk menggeser output 1 LSB (sehingga output dari DAC ideal mempunyai rentang 1
LSB di atas VREF− ke VREF+ kita cukup menambahkan satu ke pembobotan biner dalam
tanda kurung.
VOUT =
1 LSB︷ ︸︸ ︷
(VREF+ − VREF−). 1
2N
.(bN−12N−1 + bN−22N−2 + ...+ b121 + b0 + 1) + VREF− (1.28)
Persamaan ini adalah sederhana untuk diterapkan di DAC yang ideal dengan menam-
bahkan dua karakter untuk non-linear sumber bebas, yaitu ”+1”.
1.2.2 ADC Ideal
Karakteristik konverter analog-ke-digital (ADC) yang ideal ditunjukkan pada Gambar 1.37.
Perhatikan bagaimana dalam gambar ini kurva transfer bergeser ke kiri. Jika kita membalik
kurva pada samping dan tanda itu, dengan titik-titik hitam, persimpangan tegangan input
analog dengan kurva pengalihan ADC, kita akan memiliki kurva transfer DAC pada Gambar
1.33. Sekali lagi 1 LSB diberikan oleh Persamaan 1.24. Perhatikan bagaimana mengkonversi
(normalisasi) input tegangan sebesar 0,1 V akan mengakibatkan output kode dari 000 yang
merupakan kode output yang sama yang dihasilkan dari konversi 0 V. Berbeda dengan DAC
ideal, ADC ideal mengkuantisasi input dengan hasil menambah noise pada sinyal masukan.
Kebisingan ini sering disebut kuantisasi noise. Penerapan ADC yang ideal terdiri dari S/H
yang ideal diikuti dengan melewatkan output dari S/H (sinyal yang dimiliki) melalui sebuah
algoritma untuk menghasilkan bit output.
Algoritma yang kita gunakan didasarkan pada ADC pipa dan berikut:
1. Sinyal input disampel dan ditahan.
2. Sinyal yang ditahan adalah input ke sebuah komparator yang membandingkan nilai input
dengan tegangan referensi.
3. Jika sinyal input lebih besar dari tegangan referensi, bit output diatur ke tinggi, dan
sinyal referensi dikurangi dari input. Perbedaannya dikalikan dua dan diteruskan ke
output dari panggung.
4. Jika sinyal input lebih kecil dari tegangan referensi, bit output diatur rendah. Sinyal
input dikalikan dua dan diteruskan ke output.
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5. Output ini digunakan sebagai masukan untuk tahap berikutnya dan langkah 2, 3, dan
4 di atas yang berulang. Ini terus untuk tahap N (dimana N adalah jumlah bit pada
ADC).
Tegangan referensi, atau tegangan mode umum VCM, dapat ditentukan dengan menghi-
tung titik tengah antara VREF+ dan VREF- yang diikuti dengan mengurangi VREF- sehingga
VCM menjadi 0 V. Hal ini dapat ditulis sebagai:
VCM =
VREF+ + VREF−
2
→ VCM0 = VREF+ + VREF−
2
− VREF− = VREF+ − VREF−
2
(1.29)
Kita juga ingin menggeser tingkat sinyal input sehingga direferensi ke 0 V. Selain itu, kami
ingin menggeser kurva transfer ke kiri sebesar 1/2 LSB seperti yang terlihat pada Gambar
1.37.
Untuk melakukan ini kita menggunakan perintah di SPICE berikut (untuk 8-bit ADC
dimana V (OUTSH) adalah tegangan output dari S/H yang ideal [input ke algoritma pipeline
di atas]).
* Level shift by VREFM and 1/2LSB
BPIP PIPIN 0 V=V(OUTSH)-V(VREFM)+((V(VREFP)-V(VREFM))/2^9)
Istilah terakhir dalam pernyataan ini adalah 1/2 LSB, yang diberikan oleh
1/2 LSB =
VREF+ + VREF−
2
dengan Asumsi VREF+ > VVREF− ≥ 0 (1.30)
Kita lakukan pergeseran level input dan tegangan mode umum karena kita ingin membuat
model sefleksibel mungkin. Sebagai contoh, kita ingin model ADC berfungsi jika VREF+ =
0,5 V dan VREF−= 0,25 V. Perhatikan bahwa jika VREF− = 0 dan VREF+ = VDD, model
dapat disederhanakan.
Contoh Soal 1.9
Memodifikasi kode SPICE pada Gambar 1.38 sehingga subcircuit mensimulasikan sebuah ADC
ideal 12-bit. Kita dapat mengubah pernyataan tingkat pergeseran (perubahan 9 sampai 13)
untuk
* Level shift by VREFM and 1/2LSB
BPIP PIPIN 0 V=V(OUTSH)-V(VREFM)+((V(VREFP)-V(VREFM))/2^13)
Dan tambahkan algoritma pipeline
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Gambar 1.37. ADC ideal 3 bit
40 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 1.38. Netlist subcircuit ADC ideal 3 bit
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* 12-bit pipeline ADC
X11 VDD VTRIP VCM PIPIN B11 VOUT11 ADCBIT
X10 VDD VTRIP VCM VOUT11 B10 VOUT10 ADCBIT
X9 VDD VTRIP VCM VOUT10 B9 VOUT9 ADCBIT
X8 VDD VTRIP VCM VOUT9 B8 VOUT8 ADCBIT
X7 VDD VTRIP VCM VOUT8 B7 VOUT7 ADCBIT
dimana pernyataan terakhir adalah modifikasi dari yang ada, dalam 8-bit ADC yang ideal,
dari pernyataan untuk X7.
Kita dapat mensimulasikan operasi 8-bit ADC ideal kita dengan beberapa cara. Mari
kita mulai dengan hanya menerapkan jalan dari VREF− ke VREF+ (0 sampai 1,5V) ke
ADC sementara clocking ADC pada 100 MHz. Hasilnya ditunjukkan pada Gambar
1.39. Tambahan simulasi menggunakan ADC ideal akan ditinggalkan sebagai latihan
bagi pembaca. Kita sekarang dalam posisi untuk menempatkan ADC dan DAC yang ideal
bersama sehingga kita dapat melihat respon spektral dan keterbatasan akibat kuantisasi noise.
Ringkasan
Sangat penting untuk menyadari kegunaan dari model simulasi yang baru saja kita kem-
bangkan. Dalam setiap simulasi mixed-signal menggunmakan SPICE kita dapat menggu-
nakan ADC ideal untuk menghasilkan sinyal digital, yang paling sering gelombang sinus , se-
bagai sumber input. Kita dapat menggunakan DAC untuk mengkonversi digital word menjadi
gelombang analog. Kita kemudian dapat mengambil Fourier Diskrit Transform dari gelom-
bang analog yang dihasilkan, menggunakan perintah SPICE ”spec”, dan melihat spektrum
data digital. Perhatikan bahwa dalam bab ini kita hanya membahas penggunaan format biner
offset untuk digital word (0000 ... sesuai dengan V˙REF- dan 1111 ... sesuai V˙REF+-1 LSB).
Harus dimengerti bahwa kita dapat memodifikasi konverter ideal data untuk bekerja dengan
format data. Kita juga bisa menambahkan logika digital untuk subcircuit converter untuk
konversi format dan terus menggunakan ADC / DAC ideal yang dikembangkan dalam bab
ini.
1.3 Kuantisasi Noise
Pada titik ini kita harus memahami proses sampling dan memahami pengoperasian ADC dan
DAC yang ideal. Apa yang kita ingin lakukan dalam bagian ini adalah memahami kuantisasi
noise (suara efektif yang ditambahkan ke sinyal setelah melewati ADC) dan bagaimana hal
itu mempengaruhi spektrum dari sinyal.
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Gambar 1.39. Simulasi ADC ideal 8 bit
Pemodelan Konverter Data 43
Gambar 1.40. Signal yang dilewatkan dari ADC ke DAC
1.3.1 Melihat Spektrum Kuantisasi Noise Menggunakan Simulasi
Dengan mempertimbangkan koneksi sederhana ADC ideal 8-bit ke DAC 8-bit yang ideal seper-
ti yang ditunjukkan pada Gambar 1.40. Jika kita menempatkan gelombang sinus 7 MHz ke
ADC dengan amplitudo 0,75 V dan offset 0,75 V( sehingga gelombang sinus bergerak dari
VREF−[= 0 V] ke V˙REF+[= 1,5 V] dan clock ADC pada gelombang 100 MHz yang terlihat
pada hasil Gambar 1.41. Perhatikan bagaimana output dari DAC terlihat sangat mirip dengan
output dari S/H (lihat Gambar 1.25) Sekarang, amplitudo dari sinyal output DAC terkuanti-
sasi, yaitu dalam 1 LSB (= 1.5/256 atau 5,859 mV untuk simulasi sekarang) dari masukan
ADC. Kuantisasi ini tidak jelas setelah melihat Gambar 1.41(respon domain waktu). Namun,
dengan melihat spektrum dari masukan ADC dan output DAC mengungkapkan perbedaan
dalam antara dua noise floor (Gambar 1.42. Noise floor yang terlihat dalam simulasi, yang
berhubungan dengan sinyal input, adalah sekitar -140 dB (0.1µ V.) Noise floor terkait dengan
output DAC (sinyal + kuantisasi noise) adalah sekitar -60 dB (1 mV). Sangat diharapkan
untuk menentukan apa yang membuat nilai ini dan konten spektral. Perlu dicatat juga bahwa
ADC mengkuantisasi sinyal, yang menghasilkan kuantisasi noise.
Untuk mencirikan karakteristik spektral dari kuantisasi noise, mari kita membuat asumsi
sebagai berikut (kriteria Bennett) tentang sinyal yang kita konversi:
1. Variasi Input (untuk ADC) amplitudo sinyal jatuh antara VREF+ dan VREF− sehingga
tidak ada kejenuhan dari kode keluaran digital terjadi. Melebihi rentang operasi normal
ADC mempengaruhi spektrum kuantisasi noise dengan menambahkan dorongan atau
tusukan ke output spektrum.
2. LSB ADC jauh lebih kecil dari amplitudo sinyal input. Bila ini tidak terjadi, output dari
ADC dapat muncul seperti gelombang kotak (bila dikonversi kembali menjadi gelombang
analog) dan menghasilkan spektrum, sekali lagi, yang berisi dorongan atau tusukan.
Kita akan lihat nanti dalam buku yang menambah atau mengurangi sinyal fed-back
(dari output berdasarkan kuantisasi noise yang diharapkan atau sebelumnya) untuk
modifikasi input dalam persyaratan ini.
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Gambar 1.41. ADC dengan input 7 MHz
3. Sinyal masukan sibuk (bukan DC atau masukan frekuensi rendah.) Kita mendefinisikan
sibuk, untuk saat ini, sebagai arti bahwa tidak ada dua output berturut-turut dari ADC
memiliki kode digital yang sama. Untuk ADC ideal pada Gambar 1.41 1 LSB = 5,86 mV
dan Ts = 10 ns sehingga input harus mengubah setidaknya 5,86 mV setiap 10 ns .
Kita akan melihat bahwa menambahkan frekuensi tinggi yang sering atau pusedorandom
sinyal suara untuk input, yang nantinya dapat disaring kemudian (baik menggunakan
filter digital atau ketika kita melewati output melalui rekonstruksi filter), bisa membuat
persyaratan pada masukan dari kesibukan praktis di sirkuit yang sebenarnya .
Kita menggunakan asumsi ini (kriteria Bennett) dalam pembahasan berikut ini kecuali
disebutkan sebaliknya.
Catatan Penting
Sangat penting untuk dicatat bahwa hanya sampel suatu bentuk gelombang masukan, meng-
gunakan S/H, tidak menghasilkan kuantisasi noise, seperti yang terlihat pada Gambar 1.29.
Amplitudo pada S/H yang ideal, pada saat sampling, adalah persis sama dengan amplitudo
dari S/H yang ideal. Untuk memahami mengapa hal ini penting, pertimbangkan test setup
ditunjukkan yang ditunjukkan pada Gambar 1.43. Jika kita input gelombang sinus 3 MHz
dari contoh soal 1.7 ke sirkuit ini, kita mendapatkan output seperti yang ditunjukkan pada
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Gambar 1.42. Signal Spektrum
Gambar 1.43. Perbedaan antara input dan output S/H
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Gambar 1.44. a. Time domain selisish antara input dan output S/H, b. Spektrum
Gambar 1.44. Jelas ada perbedaan antara input dan output S/H. Namun, perbedaan ini tidak
ada hubungannya dengan noise, sinyal yang tidak diinginkan, karena mengirimkan output dari
S/H, VOUTSH , melalui filter rekonstruksi yang ideal pada Gambar 1.30 menghasilkan replika
yang tepat dari masukan VIN S/H.
Kuantisasi Noise Tegangan RMS
Jika kita membuat sebuah pengujian konfigurasi yang serupa dengan yang ditunjukkan pada
Gambar 1.43 (lihat Gambar 1.45) di mana input ke ADC dikurangi dari output DAC, gelom-
bang keluaran yang dihasilkan akan memiliki sedikit upaya yang harus dilakukan, dalam seti-
ap kasus, dengan kuantisasi noise. Hal ini benar terutama ketika input ke ADC mengandung
spektrum frekuensi yang luas membentang dari DC ke frekuensi Nyquist, fn = fs / 2. Na-
mun, jika kita hanya menerapkan dengan memperlambat lereng linier untuk masukan uji dari
konfigurasi ini (untuk membatasi spektrum frekuensi input), lihat gambar 1.45, kita dapati
(1) melihat kuantisasi noise yang dihasilkan melalui spektrum frekuensi yang luas dan (2)
mengamati kurva transfer, dalam domain waktu, mirip dengan Gambar 1.37. Ingat, input
ini melanggar kriteria Bennett (yang, seperti yang akan kita lihat, berarti kuat noise pada
kepadatan spektral adalah rata dari DC ke frekuensi Nyquist).
Satu bagian dari input dan output, menggunakan uji setup pada Gambar 1.45, ditunjukkan
pada Gambar 1.46a. Sangat penting untuk memahami hubungan input / output antara ADC
dan DAC yang ideal ditunjukkan pada gambar ini. (Perhatikan bahwa clocking ADC terlalu
lambat atau meletakkan di lereng yang naik terlalu cepat akan mendistorsi bentuk gelombang
ini). Sebagai contoh, ketika input ADC adalah sedikit di atas 758,79 mV, dalam gambar ini,
kode ouput ADC (masukan untuk DAC ) mengalamui perubahan. Kode keluaran ADC dapat
dihitung sebagai 755,9 mV / 1 LSB (1 LSB = 1,5/256 = 5,86 mV untuk simulasi sekarang)
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Gambar 1.45. Selisih input ADC dan output DAC
atau 129 ketika input adalah sedikit di bawah 758,79 mV dan 130 ketika input adalah sedikit di
atas 758,79 mV. Melihat kurva transfer di angka ini tampak seolah-olah output berubah ketika
kode ADC 129,5 atau 758,79 mV / 1 LSB. Seperti yang terlihat pada Gambar 1.46b dan
dibahas di bawah, hasilnya berpusat pada kesalahan kuantisasi sekitar input (dan merupakan
alasan kita menggeser kurva pengalihan ADC dengan LSB 1/2 ketika kita mengembangkan
model ADC ideal).
Perbedaan output antara dua sinyal dari Gambar 1.46a, ditunjukkan pada Gambar 1.46b.
Beberapa poin yang perlu diperhatikan tentang bentuk gelombang gigi gergaji 1) nilai rata-rata
adalah nol, 2) bentuk gelombang berisi transisi yang mendadak (dan kiti berharap spektrum
keluaran wideband serupa dengan yang terjadi setelah pengambilan sampel bentuk gelom-
bang), dan 3) amplitudo puncak-ke-puncak adalah 1 LSB. Seperti gelombang sinus, yang juga
memiliki nilai rata-rata nol, kita dapat mencirikan bentuk gelombang kesalahan kuantisasi
dengan melihat nilai akar-mean-square nya (RMS).
Nilai ini dapat dihitung menggunakan
VQe,RMS =
√
1
T
∫ T
0
(0, 5 LSB − 1 LSB
T
.t)2.dt =
1 LSB√
12
=
VLSB√
12
(1.31)
Nilai ini adalah RMS Tegangan kuantisasi noise untuk konverter data tertentu. Perhatikan
bahwa nilai dari periode ini berbentuk gelombang gigi gergaji, T, yang tidak muncul dalam
hasil evaluasi dari persamaan ini. Perlu diketahui juga bahwa frekuensi sampling, fs tidak
muncul dalam persamaan ini. Untuk diskusi kita sekarang di mana 1 LSB adalah 5,86 mV
atau VQe,RMS = 1,69 mV atau -55,43 dB.
Memperlakukan Kuantisasi Noise sebagai Variabel Acak
Jika kriteria Bennett digunakan, maka tegangan kuantisasi noise dapat dianggap sebagai vari-
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Gambar 1.46. hasil simulasi Selisih input ADC dan output DAC
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Gambar 1.47. Probabilitas kuantisasi error ADC
abel acak yang jatuh pada kisaran ±0,5 LSB, seperti yang terlihat pada Gambar 1.47. Prob-
abilitas kesalahan kuantisasi adalah - 0,2 LSB adalah sama dengan probabilitas kesalahan
adalah 0,4 LSB. Dengan kata lain, tidak ada alasan mengapa kesalahan kuantisasi harus
memiliki satu nilai lebih sering daripada nilai lain.
Kesalahan kuantisasi daya noise adalah varians dari fungsi kepadatan probabilitas. Kuan-
tisasi tegangan RMS error adalah akar kuadrat dari daya kuantisasi noise. Varians dari fungsi
kepadatan probabilitas (Daya kuantisasi noise PQE) diberikan, untuk mengetahui rata-rata
kesalahan kuantisasi, Qe , adalah nol, menggunakan persamaan
PQe =
∫ 1/2LSB
−1/2LSB
ρ.(Qe)2.dQe =
V 2LSB
12
(1.32)
Sehingga, tegangan RMS kuantisasi noise adalah
VQe,RMS =
VLSB√
12
(1.33)
Sekali lagi, jika tegangan LSB adalah 5,86 mV, maka, sekali lagi, VQe,RMS = 1,69 mV (
-55,43 dB). Jika kita melihat Gambar 1.42 kita melihat bahwa tegangan puncak noise, pada
frekuensi tertentu, dasarnya bervariasi selama seluruh spektrum (white noise) dan memiliki
nilai mulai dari -60 dB hingga kurang dari -80 dB. Perhatikan bahwa meskipun seluruh
spektrum berisi kuantisasi noise itu bukan karena dari proses pengambilan sampel yang di-
gunakan dalam ADC (dan kuantisasi noise tidak mengalami aliasing.) kuantisasi noise yang
ditambahkan pada sinyal setelah proses sampling selama proses konversi analog-ke-digital.
Untuk dapat mengerti secara kualitatif mengapa spektrum kesalahan kuantisasi adalah putih,
pada Gambar 1.42 , kita mengingat bahwa ada transisi mendadak dalam output DAC, dan
jika kesalahan kuantisasi adalah benar-benar acak, waktu antara perubahan memiliki berba-
gai periode. Kita dapat berspekulasi bahwa dengan mensimulasikan waktu yang lebih lama
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Gambar 1.48. Input dan noise spektrum kuantisasi signal
atau menggunakan input frekuensi yang beragam, untuk membuat ADC ”berlatih”, kesalahan
kuantisasi yang dihasilkan lebih acak dan spektrum kesalahan yang dihasilkan akan datar.
Menghitung Tegangan RMS kuantisasi Noise dari Spektrum
Tegangan-tegangan spektrum untuk kuantization noise dan sinyal input (Gambar 1.46a dan
b) ditunjukkan pada Gambar 1.48. Perhatikan bahwa harmonik dari noise, seperti yang kita
harapkan, mempunyai spasi sebesar 10 MHz (= 1 / T). Juga dicatat, frekuensi sampling tidak
mempengaruhi nilai tegangan RMS kebisingan noise. Tegangan puncak dari nada dasar dalam
tegangan spektrum kuantisasi noise adalah sekitar - 55 dB atau - 58 dB RMS (tegangan
puncak [besaran] digunakan dalam plot spektrum ditunjukkan pada bab ini, kecuali tidak di
indikasikan). Untuk menghubungkan tegangan RMS noise dihitung di atas, yaitu, - 55,4 dB,
dengan nilai-nilai ditunjukkan pada Gambar 1.48 kita akan: 1) mengubah tegangan puncak
ke nilai RMS dengan mengurangkan 3 dB dari setiap nilai, 2) pangkatkan setiap hasil untuk
mendapatkan tegangan rata-rata, 3) jumlahkan nilai kuadrat rata-rata, dan 4) mengambil
akar kuadrat dari jumlah ini untuk mendapatkan tegangan RMS kuantisasi noise.
Melihat nilai puncak dari tiga suara pertama dalam spektrum kuantisasi noise, -55 dB, -60
dB dan -65 dB yang akan kita konversi ke dalam tegangan RMS, 1,26 mV, 0,708 mV dan
0,398 mV. Kuantisasi Noise , dengan menghitung menggunakan hanya tiga nada pertama,
adalah
√
1, 262 + 0, 7082 + 0, 3982=1,5 mV, RMS atau -56,5 dB. Jelas, meningkatkan jumlah
nada yang digunakan dalam perhitungan ini akan menyebabkan hasilnya mendekati Persamaan
(1.31)(1,69 mV).
Untuk menghitung tegangan RMS kuantisasi noise dari spektrum keluaran DAC kita men-
jumlahkan kontribusi rata-rata kuadrat dari setiap komponen (setelah mengeluarkan nada
yang diinginkan dari spektrum) dan kemudian mengambil akar kuadrat dari hasil (seperti
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yang disebutkan di atas.) Lihat VDFT (f) pada Gambar 1.42 sebagai contoh. Jika resolusi
DFT adalah FRES, maka kita dapat menulis ini sebagai
VQe,RMS =
1√
2
.
√√√√M−1∑
k=0
V 2FFT (k.fRES) dimana M = # FFTpoint (1.34)
Faktor akar dua berasal dari perubahan nilai-nilai puncak dalam spektrum untuk jum-
lah RMS. Perhatikan bahwa Istilah ”bin” ini sering digunakan untuk menggambarkan fakta
bahwa output dari DFT hanya berlaku pada frekuensi diskrit (tempat sampah.) Juga dike-
nal sebagai jumlah titik pada vektor keluaran DFT ( berlabel # DFTpoints atau M pada
Persamaan (1.34). Ini terlihat pada Gambar 1.48 (juga ditunjukkan pada Gambar 1.48 meru-
pakan masalah DFT yang dikenal sebagai efek ”picket fence” yang akan dibahas kemudia).
Jika resolusi DFT dalam simulasi adalah 1 MHz maka output FFT, dengan asumsi frekuensi
awal adalah DC(0), akan memiliki nilai nol di DC, 1 MHz, 2 MHz, dan sebagainya. Jika
frekuensi berhenti pada 200 MHz, maka jumlah total poin pada vektor keluaran DFT adalah
201.
Catatan bahwa jika kriteria Bennett digunakan, Persamaan (1.34 akan sama VLSB/
√
12. Ji-
ka tidak menggunakan , maka VQe,RMS dihitung dengan menggunakan Persamaan (1.34) yang
akan berbeda hasilnya dari VLSB/
√
12 . Masukan gelombang sinus frekuensi tinggi melang-
gar kriteria Bennett. Sebagai contoh, perhatikan sampling gelombang sinus 25 MHz pada
100 MHz. Jika titik sampel terjadi pada titik-titik penyeberangan nol pada gelombang sinus
dan pada puncak / lembah poin, output DAC yang dihasilkan akan menjadi gelombang persegi
panjang dengan spektrum yang jelas.
Setelah simulasi kita dapat menentukan panjang vektor keluaran DFT menggunakan
display
Perintah atau vektor tertentu, misalnya voutd, kita dapat gunakan :
print length(voutd)
Perintah-perintah ini menunjukkan, di jendela perintah WinSPICE, panjang vektor dan
jenis, misalnya, kompleks, real, db, dll (untuk perintah layar) atau panjang suatu vektor
tertentu (untuk perintah ”print length”).
Jika kita ingin mengatur komponen dari DFT untuk nilai, katakan nol, kita mungkin ingin
menggunakan urutan perintah seperti
let m=mag(voutd)
let m[7]=0
Ini merupakan urutan set perintah elemen kesembilan dari suatu vektor ke nol (karena kita
mulai dari elemen nol.) Hal ini sering dilakukan untuk menghilangkan nada dalam spektrum
52 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
output yang dihasilkan dari sinyal input atau beberapa distorsi lainnya.
Contoh Soal 1.10
Menggunakan WinSPICE untuk menghitung Tegangan RMS Kuantization Noise dari spek-
trum Gambar 1.48. Kita mulai dengan menjalankan simulasi yang menghasilkan angka ini
(menjalankan file netlist). Setelah simulasi selesai kita ketik, pada jendela perintah Win-
SPICE,
Display
Kemudian muncul perintah-perintah sebagai berikut :
frequency : frequency, real, 401 long [default scale]
vin : voltage, complex, 401 long
vindb : decibel, real, 401 long
voutd : voltage, complex, 401 long
voutdb : decibel, real, 401 long
Kita melihat dari hal ini bahwa panjang DFT adalah 401. Perhatikan bahwa kita bisa
menggunakan perintah panjang, seperti yang akan kita lakukan di bawah ini, untuk menen-
tukan panjang DFT bukan tampilan perintah.
Untuk menghitung tegangan RMS kuantisasi noise kita dapat menggunakan hal berikut:
let m=mag(voutd)
let qnoise=0.707*sqrt(mean(m*m)*length(m))
print qnoise
yang memberikan hasil 2,08 mV, sebuah nilai lebih besar dari 1,69 mV yang dihitung
untuk V˙Qe,RMS sebelumnya. Sebelum kita membahas perbedaan antara dua tegangan RMS,
perhatikan bahwa kita mengambil rata-rata (mean) dari nilai akar rata-rata dari voutd dan
kemudian dikalikan hasilnya dengan panjangnya untuk jumlah tegangan kuadrat rata-rata
sebagaimana ditentukan oleh Persamaan 1.34.
Sekarang kita perlu membahas perbedaan antara simulasi SPICE dan perhitungan Tegangan
RMS kuantisasi noise di atas. Sementara pelaksanaan Fast Fourier Transform berada di luar
materi pelajaran dari buku ini, kita dapat komentar di sini pada dua masalah DFT dan
bagaimana mengurangi efek mereka, yaitu, picket-fence effect dan spectral leakage.
picket-fence effect, dan alasan visual untuk namanya, ditunjukkan pada gambar 1.48. Coherent
Sampling (sinkronisasi kesalahan kuantisasi, Gambar 1.46. Dengan sampling clock) digunakan
untuk memperbesar efek. Dalam diskusi kita di atas ,diasumsikan, untuk nada pertama pada
10 MHz, kontribusi untuk VQe,RMS adalah -55 dB. Pada pemeriksaan lebih dekat, kita
melihat bahwa ada juga kontribusi, -61 dB, dengan kuantisasi noise sebesar 9,5 MHz dan
10,5 MHz. Pada kedua sisi frekuensi, kontribusi amplitudo adalah setengah dari kontribusi
utama (-6 dB di bawah kontribusi utama).
Gambar 1.49 menunjukkan bahwa jika salah satu dari waktu simulasi adalah sama den-
gan resolusi DFT maka batas antara output DFT titik yang berdekatan, berjarak dengan
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Gambar 1.49. Efek Picket-fence orisinal
kebalikan dari waktu simulasi yang bertepatan. Hal ini menyebabkan rata-rata kontribusi
berdekatan ketika output FFT yang dihasilkan. Untuk mengurangi efek rata-rata ini, kita da-
pat meningkatkan panjang simulasi (memiliki efek penurunan lebar jendela digunakan dengan
DFT). Kita dapat memodifikasi Persamaan 1.7 untuk mengurangi picket-fence effects dengan
membutukan:
Waktu simulasi, Tstop ≥ 2
Resolusi DFT
=
2
fres
(1.35)
Contoh Soal 1.11
Ulangi Contoh soal 1.10 jika Persamaan 1.35 digunakan untuk mengatur resolusi FFT dan
simulasi panjang.
Dalam Contoh 1.10 waktu simulasi adalah 2000 ns. Kita bisa meningkatkan waktu simulasi
untuk 4000 ns atau mengurangi resolusi DFT dari 500 kHz sampai 1 MHz. Agar waktu sim-
ulasi yang cukup singkat (dan untuk menghindari spectral leakage yang dibahas pada bagian
berikutnya) kita akan menurunkan resolusi DFT dan meninggalkan waktu simulasi di 2000 ns.
Gambar 1.50 menunjukkan spektrum output yang dihasilkan dengan resolusi DFT menurun
(sekarang 1 MHz.) Tegangan RMS Kuantisasi noise dihitung dengan SPICE, dari spektrum
ini, adalah 1,71 mV RMS.
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Gambar 1.50. Eliminasi Efek Picket-fence
Untuk memahami apa yang dimaksud dengan ”spectral leakage” ,mempertimbangkan gelom-
bang sinus dengan durasi tak terbatas ditunjukkan pada Gambar1.51a. Ketika DFT dilakukan
pada gelombang domain waktu, langkah pertama adalah ”jendela” bentuk gelombang. Jendela
sederhana adalah jendela persegi panjang. Dalam simulasi durasi gelombang sinus terbatas
dan ditetapkan oleh simulasi atau waktu berhenti sementara, Tstop. Kita bisa berpikir un-
tuk mengambil durasi gelombang sinus tak terbatas Gambar 1.51a dan mengalikannya dengan
bentuk gelombang persegi panjang pada Gambar 1.51b untuk mendapatkan bentuk gelombang
yang digunakan dalam simulasi, Gambar 1.51c. Perkalian Ini berarti bentuk gelombang yang
dihasilkan adalah konvolusi dari respon spektral asli gelombang sinus (impuls) dan frekuensi
domain mengubah dari gelombang sinus (gelombang Sinc) dalam domain frekuensi.
Hasilnya adalah respon spektralgelombang sinus menjadi impuls fungsi, seperti yang terli-
hat pada Gambar 1.51d, itu adalah bobot gelombang Sinc , Gambar 1.51e. Perhatikan
bagaimana respon spektrum DFT gelombang sinus, Gambar 1.51e, tersebar atau ”bocor”
ke dalam frekuensi sekitar waktu respon yang sebenarnya, atau terus menerus. Rasio besar
dari nilai puncak pulsa Sinc untuk sidelobe pertama biasanya tidak diinginkan. Sebaliknya,
untuk meminimalkan sidelobes, fungsi windowing lain digunakan. Yang kita gunakan dalam
bab ini adalah jendela Hann von (alias Hanning atau cosine) yang ditampilkan, tanpa side-
lobes, pada Gambar 1.51f. Respon yang ditampilkan pada skala amplitudo kedua linier dan
log dan lebar jendela adalah 2/Tstop pada dasarnya (= 1 MHz jika Tstop = 2000 ns).
Pemodelan Konverter Data 55
Gambar 1.51. Spektral leakage, hasil dari FFT
Gambar 1.52. Output spektrum gel. sinus 10 MHz
Contoh Soal 1.12
Menggunakan SPICE untuk menunjukkan spektrum dari 1 V (puncak) gelombang sinus pada
10 MHz pada rentang spektral dari DC sampai 200 MHz dengan resolusi DFT dari 1 MHz
dan waktu simulasi 2000 ns (frekuensi berjendela menyebar dari 1 MHz, Gambar 1.51e).
Hasilnya ditunjukkan pada Gambar 1.52. Perhatikan bagaimana titik hanya dalam angka-
angka yang memiliki nilai nol terjadi pada 10 MHz. Garis- garis digunakan untuk
menghubungkan titik-titik keluaran lima DFT yang ditunjukkan pada masing-masing angka.
Kami harus berhati-hati, dalam contoh sebelumnya, untuk memilih frekuensi gelombang
sinus bertepatan persis dengan salah satu poin adalah FFT yang dihitung (10 MHz.) Kita
tahu pada contoh sebelumnya bahwa titik FFT dihitung di DC, 1 MHz, 2 MHz, ..., 200
MHz. Kesalahan dalam respon output FFT terjadi jika konten spektral tidak jatuh pada
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Gambar 1.53. magnitude dan respons spektral untuk gel. sinus 10,4 Mhz
salah satu frekuensi ini. Perhatikan contoh berikut.
Contoh Soal 1.13
Ulangi contoh 1.12 jika frekuensi gelombang sinus berubah menjadi 10,4 MHz.
Output DFT ditunjukkan pada Gambar 1.53. Perhatikan bahwa walaupun frekuensi masukan
adalah sebesar 10,4 MHz puncak dalam respon DFT masih terjadi pada 10 MHz Juga
(titik keluaran FFT.) Perhatikan bagaimana spektrum gelombang sinus secara efektif lebih
lebar dari gelombang sinus dari contoh 1.12. Gelombang sinus 10,4 MHz adalah dalam
resolusi FFT kedua 10 MHz dan 11 MHz poin. Hasilnya adalah konten spektral efektif pada
frekuensi ini. Gelombang sinus yang tidak jatuh persis pada titik-titik perhitungan FFT yang
”dioleskan” di spektrum output FFT. Pengolesan ini dapat tersebar di seluruh spektrum dan
isi efek spektral pada frekuensi lain. Perhatikan contoh berikut.
Contoh Soal 1.14
Menggunakan SPICE, plot spektrum output yang dihasilkan dari menambahkan 10 MHz dan
10,4 MHz gelombang sinus dari dua contoh sebelumnya.
Hasilnya ditunjukkan pada Gambar 1.54. Perhatikan bagaimana, meskipun gelombang sinus
10 MHz memiliki amplitudo 1 V, spektrum output yang dihasilkan amplitudo sekitar 600 mV
pada 10 MHz. Ini adalah hasil dari kontribusi dari sinyal 10,4 MHz, setelah windowing,
mengurangkan dari titik 10 MHz perhitungan sinyal.
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Gambar 1.54. magnitude dan respons spektral untuk summing 10 dan 10,4 MHz
Sangat penting untuk dipahami bahwa dengan meningkatkan waktu simulasi, panjang
jendela meningkat, menyebabkan lebar spektrum Sinc, lihat Gb. 1.51e, menurun.
Namun, meningkatkan waktu simulasi tanpa membuat perubahan yang sesuai dalam resolusi
DFT sebenarnya bisa berbahaya bagi hasilnya. Misalnya, jika 1 / Tstop adalah 100 kHz
(simulasi waktu 10000 ns) dan resolusi DFT adalah 1 MHz maka input gelombang sinus
sebesar 10,5 MHz tidak akan berpengaruh pada spektrum output yang dihasilkan. Secara
umum, penting untuk membuat
Waktu simulasi, Tstop ≥ 2
resolusi DFT
=
2
fres
(1.36)
Perlu juga dicatat dalam simulasi secara umum, yang mencakup MOSFET, kita dapat
mengatur ukuran langkah yang digunakan dalam simulasi transien dengan Persamaan (1.9).
Namun ketika menggunakan komponen yang ideal, seperti dalam bab ini, ukuran langkah
dapat ditingkatkan untuk mempercepat waktu simulasi.
Contoh Soal 1.15
Tentukan Tegangan RMS kuantisasi noise dari spektrum output DAC ditunjukkan pada Gam-
bar 1.42.
Gambar 1.42 dihasilkan dengan resolusi DFFT 1 MHz dan waktu simulasi 1.000 ns. Kita
akan meningkatkan waktu simulasi untuk 2.000 ns. Proses simulasi kembali dari spektrum
dari output noise DAC ditunjukkan pada Gambar 1.55. Perhatikan pada spektrum ini ada
sinyal di DC dan 7 MHz Juga (dari sinyal input.), Sinyal alias yang hadir dalam spektrum
output pada 93 MHz, 107 MHz, dan 193 MHz. Untuk menghitung kuantisasi noise perta-
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Gambar 1.55. Simulasi rangkaian gb. 1.40 untuk 2000 ns
ma kita harus membuat nol komponen ini keluar. Kita dapat menggunakan perintah berikut
untuk menghitung WinSPICE kuantisasi noise :
let m=mag(vout)
let m[0]=0
let m[7]=0
let m[93]=0
let m[107]=0
let m[193]=0
let qnoise=0.707*sqrt(mean(m*m)*length(m))
print qnoise
Hasil Tegangan RMS Kuantisasi noise adalah 1,72 mV.
Perhatikan bahwa simulasi yang telah ditunjukkan dalam bab ini menghasilkan tanggapan
spektral menjadi dua kali frekuensi clocking atau 200 MHz ketika menggunakan clock 100
MHz. Untuk mengurangi waktu simulasi dapat membatasi respon spektral untuk frekuensi
Nyquist. Juga, sebuah komponen penting dari simulasi dapat menjadi penambahan untuk
netlist.
.options RELTOL=1u
Tidak termasuk pernyataan atau yang mirip (misalnya RELTOL = 10 U) dalam netlist
yang dapat membatasi noise floor simulasi ke tegangan yang signifikan.
WinSPICE juga dapat berguna jika data yang diukur tersedia. Data dari spektrum ana-
lyzer dapat ditulis ke file teks dan dimasukkan ke vektor WinSPICE menggunakan perintah
beban. Lihat manual WinSPICE online.
Hubungan DFTs ke Waktu Kontinyu Fourier Transform
Sebelum kita meninggalkan bagian ini, mari kita mengomentari bagaimana Fourier Transform
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Diskrit (diimplementasikan menggunakan algoritma Fast Fourier Transform) terkait dengan
Waktu Kontinu Fourier Transform. Kita dapat menulis Waktu Kontinyu Fourier Transform
dari fungsi bervariasi terhadap waktu, v (t), menggunakan
V (f) =
∫ ∼
−∼
v(t).e−j2.pi.ft.dt (1.37)
Atau, jika menggunakan asumsi untuk waktu simulasi yang terbatas,
V (f) =
∫ Tstop
−∼
v(t).e−j2.pi.ft.dt (1.38)
Untuk perkiraan Waktu Kontinyu Fourier Transform ini dengan variabel diskrit kita akan
menggunakan :
dt = ∆ t dan t = k.∆ t dimana k = 0, 1, N (1.39)
Variabel ∆t adalah waktu langkah transient (perbedaan waktu antara titik dalam algorit-
ma DFT) dan N adalah jumlah langkah waktu yang digunakan dalam algoritma (Tstop = N
∆t). Frekuensi di mana DFT dihitung, dengan asumsi Persamaan 1.36 valid,. Diberikan oleh
f = n.fres =
2n
Tstop
dimana n = 0, 1,M − 1 (1.40)
Variabel M adalah jumlah titik pada vektor output DFT (jumlah frekuensi DFT diukur.)
Akhirnya, kita dapat menghubungkan Waktu Kontinyu Fourier Transform, dievaluasi pada
frekuensi diskrit, untuk Fourier Transform Diskrit dengan
V (f)|f=n.fres ≈
Discrete fourir transfor,VFFT (n)︷ ︸︸ ︷
N∑
k=0
v(k.∆∆.t).e−j(4pi/N)nk.∆.t (1.41)
(catatan 4p digunakan dalam eksponen karena resolusi DFT kita dua kali kebalikan dari
waktu simulasi) atau
V (f)|f=n.fres ≈ ∆.t.VFFT (n) (1.42)
Secara umum, output FFT adalah skala (dibagi oleh ∆t, sehingga mendekati waktu kontinu
Fourier Transform bila diplot. Ini biasanya transparan bagi pengguna dari rutin FFT.
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Gambar 1.56. Model noise kuantisasi ADC
1.3.2 Kepadatan Spektral Tegangan Kuantisasi Noise
Dalam spektrum tegangan kuantisasi noise adalah datar (Memegang kriteria Bennett) Kita
dapat menentukan daya kepadatan spektral VQe,RMS, V
2
Qe(f) dengan unit-unit V
2/Hz, atau
noise tegangan kepadatan spektral,V 2Qe(f) atau unit-unit V/
√
Hz dengan menyelesaikan
V 2LSB
12
= 2
∫ fs/2
0
V 2Qe(f).df (1.43)
di mana faktor dua account untuk daya di frekuensi negatif dari spektrum. Kita men-
gasumsikan bahwa daya noise adalah band-limited ke frekuensi Nyquist (output dari DAC
dilewatkan melalui RCF ideal). Dengan memecahkan Persamaan 1.43 menghasilkan
VQe(f) =
VLSB√
12fs
=
VREF+ − VREF−
2N
√
12fs
(1.44)
Dengan unit-unit V/
√
Hz . Kepadatan Spektral Tegangan Kuantisasi Noise berbanding
terbalik dengan frekuensi sampling. Gambar 1.56 menunjukkan bahwa kita dapat memodelkan
ADC sebagai sebuah penjumlahan blok dengan VQe(f) yang ditambahkan ke sinyal masukan.
Setelah melihat Persamaan 1.44 kita mungkin berpikir bahwa hanya dengan meningkatkan
frekuensi sampling dapat mengurangi jumlah kuantisasi noise ADC menjadi sinyal input ana-
log. Sambil meningkatkan frekuensi sampling menyebar kepadatan spektral kuantisasi noise
keluar pada rentang frekuensi yang lebih luas, lihat Gb. 1.57, dengan pengurangan yang sesuai
pada amplitudo, frekuensi sampling tidak mempengaruhi Tegangan RMS kuantisasi noise to-
tal. Namun, bandlimiting spektrum menggunakan filter mengurangi jumlah kuantisasi noise
ke input sinyal. Dalam kasus low pass filter yang paling sederhana, yang akan kita anggap
sebagai sebuah perata, dapat diterapkan ke output ADC, yang digital, untuk mengurangi
jumlah noise kuantisasi dengan memasukkan ke suatu sinyal.
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Gambar 1.57. Kepadatan noise kuantisasi spektral
Kita dapat menulis jumlah noise yang dimasukkan ke sinyal input pada rentang frekuensi
menggunakan
V 2Qe,RMS = 2
∫ fH
fL
V 2Qe(f).df dimana fL < fH ≤ fs/2 (1.45)
Sekali lagi faktor dua digunakan untuk menjelaskan kontribusi untuk VQe,RMS dalam
spektrum frekuensi negatif (rutin DFT, dibahas pada bagian sebelumnya, menggunakan
spektrum sepihak sehingga faktor dua tidak diperlukan bila membuat perhitungan dengan
menggunakan data output simulasi SPICE.) Karena output dari ADC adalah digital word,
kita akan membutuhkan sebuah filter digital untuk bandlimit spektrum output dari ADC.
Kita akan membahas penyaringan digital di bab berikutnya. Untuk saat ini mari kita
perlihatkan bahwa frekuensi sampling memang tidak mempengaruhi kuantisasi noise, dengan
asumsi kriteria Bennett adalah valid, dan kemudian mari kita bahas konsep rata-rata untuk
mengurangi kuantisasi noise.
Contoh Soal 1.17
Ulangi contoh.1.11 jika frekuensi sampling meningkat dari 100 MHz ke 200 MHz. Menggan-
dakan frekuensi sampling tidak berpengaruh pada output kuantisasi noise. Masih tetap pada
1,69 mV RMS.
Contoh Soal 1.18
Ulangi contoh 1.15 jika frekuensi sampling meningkat dari 100 MHz ke 200 MHz.
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Gambar 1.58. Output rangkaian clock samplin dengan input 7 MHz dan 200 MHz
Sekali lagi, Tegangan RMS Kuantisasi noise dasarnya tetap tidak berubah, yaitu 1,68 mV
RMS. Ingat bahwa rangkaian yang ditunjukkan pada Gambar 1.40 digunakan dalam contoh
ini dan contoh 1.15 dengan input 7 MHz. Ini pelajaran untuk menunjukkan output domain
waktu Gambar 1.40 ketika clock 200 MHz, Gambar 1.58, dan bandingkan dengan Gambar
1.41 (output dari rangkaian Gambar 1.40 clock 100 MHz). Perhatikan bagaimana tegangan
output DAC ukuran langkahnya telah menurun pada Gambar 1.58 bila dibandingkan dengan
gambar 1.41, namun kuantisasi noise tetap tidak berubah. Hal ini menunjukkan, sekali lagi,
bahwa kita harus melihat spektrum sinyal untuk menentukan tegangan kuantisasi noise dan
bahwa ”kekasaran” dari sinyal output tidak ada hubungannya dengan kuantisasi noise.
Mengurangi Kuantisasi Noise Menggunakan Rata-Rata
Perhatikan kombinasi paralel dari ADC dan DAC yang ditunjukkan pada Gambar 1.59.
Bagian atas ADC dan DAC pada dasarnya adalah jalur kita bila harus kembali pada Gambar
1.40 dengan clock 100 MHz. Jalur bawah adalah gambar cermin dari atas kecuali bahwa
sinyal clock terbalik (tertunda oleh 5 ns). Dua resistor digunakan untuk rata-rata output
dari DAC, atau
VOUT =
VOUTA − VOUTB
2
(1.46)
Perhatikan bahwa konfigurasi ini efektif pada input sampel 200 MHz (200 Msamples /
s [2 fs]) seperti yang telah dicapai pada Gambar 1.58 kecuali bahwa sampel berturut-turut
sekarang kita rata-ratakan. Jika kita masukan gelombang sinus 7 MHz ke dalam konfigurasi
ini, sinyal yang sama digunakan pada Gambar 1.41 atau Gambar 1.58, kita mendapatkan
output yang ditunjukkan pada Gambar 1.60. Perhatikan kemiripan dengan Gambar 1.58.
Perhatikan juga pergeseran fasa tambahan. Tegangan RMS Kuantisasi noise sekarang, telah
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Gambar 1.59. Menggunakan 2 path untuk meratakan noise kuantisasi
Gambar 1.60. Output rangkaian gb. 1.59 dengan input gel. sinus 7 MHz
menurun dari 1,68 mV menjadi sekitar 1,18 mV.
Kepadatan Noise spektral Dengan Melihat Rata-Rata
Dalam Gambar 1.59 kita secara efektif menggandakan frekuensi sampling. Kita bisa menggam-
barka Gambar 1.57 kembali, untuk menunjukkan efek dari rata-rata, dengan mengubah am-
plitudo pada gambar ini dari VLSB√
12(fs)
ke VLSB√
12(2fs)
dan dengan meningkatkan rentang spektrum
frekuensi seperti yang terlihat pada Gambar 1.61.
Dengan asumsi bahwa kita masih tertarik dalam spektrum hingga fs/2, RMS kuantisasi noise
dapat dihitung dengan menggunakan
V 2Qe,RMS = 2
∫ fs/2
0
1
2
.
V 2LSB
12fs
.df (1.47)
atau
VQe,RMS =
1√
2
.
VLSB√
12
(1.48)
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Gambar 1.61. Kepadatan noise kuantisasi spektral dengan samling rate ganda
Secara umum, rata-rata sampel K hasil dalam Tegangan RMS kuantisasi noise
VQe,RMS =
1√
K
.
VLSB√
12
(1.49)
Noise yang tidak dirata-ratakan, VLSB√
12
dikuramgi dengan akar rata-rata faktor K, Kita
mengetahui dari hasil simulasi VQe,RMS dalam contoh 30.17 adalah 1.68 mV. Kita simulasikan
rangkaian sekali lagi menggunakan rata-rata dari dua gambar (gambar 1.59 dan 1.60) yang
menghasilkan hasil simulasi VQe,RMS sebesar 1,18 mV. Kita dapat memperkirakan RMS
Kuantisasi noise sebelumnya menggunakan persamaan 1.49 sebagai (1.68 mV)/
√
2 = 1,18
mV yang juga merupakan hasil simulasi.
Sebuah Catatan Penting
Untuk rata-rata untuk secara efektif mengurangi RMS kuantisasi noise, ADC dan DAC harus
linier (bagaimana bentuk liniernya yang akan dijawab pada bab selanjutnya.) Periksa Gambar
1.62. dalam situasi ideal, dua kode yang berdekatan dirata-ratakan untuk memberikan output
yang jatuh persis di antara output dari konversi data. Dalam hal konversi data memiliki
sebuah nonlinier, titik rata-rata tidak selalu memberikan hasil yang jauh berbeda dari
konversi data output sendiri. Jika konversi data berisi kode hilang (perbedaan input antara
dua input pada waktu sampling berturut-turut dari 1-LSB menghasilkan output yang sama)
maka rata-rata tidak mengerjakan apa-apa. Jika konversi data nonmonotonic (peningkatan
input konversi data tidak mengakibatkan peningkatan output-nya) maka nilai rata-rata tidak
berarti. Akhirnya, perhatikan bahwa input nilai DC (kode digital yang tidak berubah untuk
DAC atau tegangan analog yang tidak berubah untuk ADC) atau nilai yang tidak ”sibuk”
(tidak berubah oleh paling sedikit 1 LSB di antara kasus pengambilan sampel) tidak akan
mendapatkan keuntungan dari rata-rata. Topik-topik ini akan dibahas lebih lanjut pada bab
berikutnya.
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Gambar 1.62. Linarity ADC atau DAC
Pelaksanaan Praktis Dari Suatu Rata-Rata Di ADC
Topologi rata-rata yang ditunjukkan pada Gambar 1.59 tidak praktis dalam kebanyakan situ-
asi. Daerah silikon yang diperlukan untuk melaksanakan ADC dan DAC umumnya menamba-
ha biaya lebih dari yang diperoleh dengan pengurangan kuantisasi noise . Juga, seperti yang
akan kita lihat nanti, ada teknik lain untuk rata-rata yang menyediakan cara yang lebih efisien
untuk mengurangi kuantisasi noise. Setelah mengatakan ini dan mengetahui bahwa ada cara
lebih baik, kita akan menjawab pertanyaan ”Bagaimana kita menerapkan ADC menggunakan
rata-rata?”.
Gambar 1.63 menunjukkan bagaimana kita dapat menambahkan rata-rata filter digital ke
output ADC untuk mengurangi kuantisasi noise. ADC dan filter rata-rata digital yang diberi
clock dengan kecepatan fclk. Jika K = 2, misalnya, maka filter akan menjumlah dua input
sebelumnya dan menampilkan hasil pada laju fclk. Filter ini dapat diimplementasikan dengan
register dan adder. Perhatikan bahwa ukuran keluaran word meningkat ketika menggunakan
filter digital (itu lebih baik jika kita mengurangi kuantisasi noise!) Sebagai contoh, jika output
dari ADC adalah 8-bit word, maka jumlah yang keluar dari filter , sekali lagi dengan asumsi
K = 2, akan menjadi 9-bit.
Kita mungkin, pada titik ini, mengasumsikan bahwa kita bisa menggunakan ADC reso-
lusi rendah, katakanlah 6-bit, dengan sejumlah besar rata-rata untuk mencapai resolusi yang
besar (sekali lagi ADC harus linier). Dengan asumsi input ke ADC dalam keadaan sibuk
dan kita menempatkan pembatasan bandwidth dari sinyal yang masuk ke ADC maka kita
dapat meningkatkan resolusi dengan rata-rata. Kita harus menempatkan pembatasan pada
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Gambar 1.63. Menggunkan perata filter digiatl untuk mengurangi noise kuantisasi
bandwidth dari sinyal yang masuk ke ADC, karena tidak seperti Gambar 1.59, kita belum
meningkatkan sampling rate dari sinyal. Oleh karena itu, amplitudo kerapatan spektral tetap
tidak berubah. Untuk rata-rata dari dua, kita harus membatasi bandwidth sinyal input yang
kita inginkan untuk fs/4. Jika ini tidak terjadi, maka input gelombang sinus pada fs/2 akan
dirata-ratakan untuk mencapai nilai nol.
BAB 2
Konverter Data SNR
K ami mengembangkan sebuah ide yang menganggap sebuah analog-digital- converter(ADC) sebagai blok rangkaian noise dimana keluaran dari ADC adalah jumlah kuanti-
sasi noise dan sinyl input. Logikanya, konsep langkah selanjutnya adalah mengkarakterisasi
sistem yang menggunakan ADC dan DAC dalam hal rasio signal-to-noise (SNR). SNR yang
ideal untuk konverter data dikembangkan kembali di bab 28 dan diulang sini untuk lebih
memahami.
Jika kita mengguankan gelombang sinus dengan aplitudo Vp(dan dengan demikian nilai
dari RMS adalah Vp/
√
2) pada sebuah input ADC kemudian diketahui kuantisasi noise RMS
ditambahkan ke sinyal masukan ADC sibuk adalah VLSB/
√
12 , hasil SNR yang dihasikan
untuk ADC diberikan oleh :
SNRideal = 20.log
Vp/
√
2
VLSB/
√
12
(2.1)
Jika kita ingat bahwa
VLSB = 1LSB =
VREF+ − VREF−
2N
(2.2)
dan kita asumsikan bahwa amplitudo gelombang sinus terbesar mungkin merupakan ma-
sukan ADC (untuk memaksimalkan SNR), yaitu,
2Vp = VREF+ − VREF− (2.3)
kemudian persamaan 2.1 dapat dituliskan ulang sebagai berikut
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SNRideal = 20.log
2N
√
12
2
√
2
= 6.02N + 1.76(dB) (2.4)
Tujuan kami dalam bab ini adalah untuk membahas bagaimana menentukan SNR sebe-
narnya dari sebuah sistem konversi data dan untuk menunjukkan topologi untuk meningkatkan
konversi data sistem SNR (misalnya, rata-rata, kebisingan membentuk, dll).
2.1 Konverter data SNR : Tinjauan
Pada subbab ini kami mengambarkan kinerja data konverter, mendefinisikan istilah-istilah
seperti efektif jumlah bit, dynamic range, rasio signal-to-noise plus distorsi (SNRD), dan
spurious-free-dynamic range (SFDR). Pembahasan ini akan berguna dalam memahami mana
masalah atau keterbatasan dengan konverter data berasal.
2.1.1 Efektif Jumlah Bit
Persamaan 2.4 berkaitan jumah bit yang digunakan dalam konverter data terhadap SNR ide-
al saat sinyal input adalah gelombang sinus yang berkisar dari VREF− hingga VREF+. Pada
kenyataannya pengukuran SNR, dalam banyak kasus, akan berbeda dari nilai ideal yang dihi-
tung menggunakan persamaan ini. Saat SNR diukur, kita menghubungkannya dengan jumlah
efektif bit menggunakan
Neff =
SNRmeass − 1.76
6.02
(2.5)
dimana pengukuran SNR (SNRmeas) ditetapkan dalam bentuk dB.
Contoh soal 2.1
Tentukan efektif jumlah bit sebuah ADC dengan VREF+ = 1.5,VREF− = 0, dan ukuran VQe,RMS
2mV.
Jika kita asumsikan bahwa amplitudo puncak masukan, Vp adalah 0,5 (VREF+− VREF−) atau
0,75 V,maka pengukuran SNR diberikan oleh
SNRmeas =
0.75/
√
2
2mV
= 265 = 48.5dB
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Gambar 2.1. Pengaturan tes yang digunakan dalam contoh 2.2 untuk menunjukkan penyim-
pangan dari SNR ideal
Jumlah efektif bit,Neff adalah 7,76 bits (dari persamaan 2.5).
Biasanya, Pengukuran SNR (SNRmeass) ditentukan dari noise kuantisasi RMS, dengan
pengukuran data. Amplitudo dan frekuensi dari gelombang sinus dapat ditentukan sendiri
untuk memaksimalkan SNR.
Contoh soal 2.2
Menggunakan ADC dan DAC 8 bit yang ideal ditunjukkan pada gambar 2.1, dimana
dikembangkan pada bab terakhir dan menunjukan 100 MHz frekuensi samplingnya (=fs),
dengan menggunakan SPICE, yang menerapkan skala gelombang sinus penuh 24 MHz pada
konfigurasinya menyebabkan SNR yang dihasilkan mendekati nilai ideal yang diberikan oleh
persamaan 2.4.
Mari kita mulai dengan menghitung SNRideal. Dari persamaan 2.4,SNRideal adalah
sekitar 50 dB,sebagai konversi data memiliki resolusi 8-bit.
Time domain dari input dan output dari rangkaian ditunjukkan pada gambar 2.1 dan
spektrum output DAC yang sesuai ditunjukkan pada gambar 2.2. Pada gambar 2.1 input pada
ADC adalah gelombang sinusoidal 24 MHz dengan puncak amplitudo 0.75V yang berpusat
pada tegangan DC sebesar 0.75 V (Tegangan peak-to-peak dari input gelombang adalah 1,5
V). VQE,RMS diukur dengan SPICE,mengingatkan nol keluaran sinyal yang diingikan pada
DC dan 24 MHz dan gambar pada 76 MHz,124 MHz dan 176 MHz sebelum menghitung noise
adalah 1,682 mV. SNR disimulasi adalah (0.75/
√
2)/1.682mV atau 315 yang mana nilai ideal
50 db dihitung pada saat contoh awal.
Penting untuk memahami kesalahan pemilihan dari frekuensi input dapat menghasilkan
SNR yang berbeda dari nilai ideal yang dihitung dengan persamaan 2.4. Misalnya kita memil-
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Gambar 2.2. (a) DAC output dengan masukan 45 MHz dan (b) spektrum output DAC
ih frekuensi input gelombang sinus untuk mengukur SNR yang sebanding dengan frekuensi
nyquiat, hasil output DAC akan berisi tone yang tidak diingikan dan tone yang diinginkan
akan melemahkan atenuasi ampliudo (-3.9 dB pada fn) . Perhatikan contoh berikut.
Contoh soal 2.3
Mengulang contoh 2.2 jika frekuensi input gelombang sinus adalah kenaikan sampai 45
MHz.
Hasil dari kenaikan frekuensi input gelombang sinus ADC ditunjukkan pada gambar 2.1
untuk frekuensi 45MHz ditunjukkan pada gambar 2.3. Perhatikan bagaimana output DAC
berisi tones pada 5MHz, 10 MHz, 15MHz dan seterusnya, selain tone yang diinginkan pada
45MHz. VQe, RMS yang disimulasikan adalah 2,26 mV. Amplitudo masukan dari gelombang
sinus 45 MHz adalah 0,75V(-2.5 dB). Output peak amplitudo yang disimulasikan pada 45
MHz adalah 0,53 V (-5,5 dB). SNR yang disimulasikan dapat di hitung
SNRmeas = 20log
0.53/
√
2
2.26mV
= 44.4dB
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Gambar 2.3. (a) DAC output dengan masukan 45 MHz dan (b) spektrum output DAC
atau 5,6 dB di bawah nilai ideal 50 dB dihitung menggunakan Persamaan 2.4 untuk kon-
verter data dengan resolusi 8 bit.
Signal-to-Noise Plus Distortion Ratio (SNDR)
Secara praktis dalam sebuah data konverter output spektrum berisi tidak kuantisasi noise
saja melainkan distorsi yang dihasilkan dari nonlinier dan ketidakcocokan dalam rangkaian da-
ta konverter. Saat kita menghitung kuantisasi tegangan noise RMS menggunakan persamaan
(1.33) dan komponen yang tidak ideal, kita benar-benar menghitung noise yang ditambahkan
dengan distorsi dalam spektrum. Sampai saat ini kita hanya menggunakan komponen yang
ideal, sehingga distorsi dalam output spektrum tidak ada. untuk menunjukkan bahwa bila
digunakan dalam pengukuran spektrum, baik noise dan distorsi masuk kedalam hasil sebagai
berikut :
VQe+D,RMS =
1√
2
M−1∑
k=0
V 2FFT (K.fRES)whereM = #FFTpoints (2.6)
Signal-to-Noise Plus Distortion Ratio kemudian diberikan oleh
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SNDR = 20log
Vp/
√
2
VQe+D,RMS
(2.7)
jumlah efektif bit dari persamaan 2.5 kemudian dapat dihitung menggunakan
Neff =
SNDR− 1.76
6.02
(2.8)
Contoh soal 2.4
Misalkan pengaturan uji yang ditunjukkan pada gambar 2.1 digunakan dengan gelombang
sinus yang memiliki ferekuensi 8MHz, Amplitudo puncak 0,75V, dan berpusat sekitar 0,75V
(sehingga, sekali lagi, ayunan gelombang sinus dari 0 V sampai 15 V.). Menggunakan simulasi
SPICE, menentukan SNDR jika terdapat gain error di dalam ADC ideal pada gambar 2.1 (itu
menunjukan tidak ideal lagi)sehingga setiap tahap dalam algoritma pipeline digunakan untuk
menerapkan ADC ideal pada SPICE memiliki gain 2,1 bukan idealnya 2,0.
Hasil ouput spektrum DAC ditunjukkan pada gambar 2.4. RMS ditambah dengan tegan-
gan distorsi, VQe+D,RMS dihitung menggunkan SPICE adalah 17,4 mV dan mengingat per-
syaratan yang diinginkan di DC 0 dan 8MHz serta yang tidak diinginkan oleh image pada 92
MHz dan 192 MHz.SNDR tersebut kemudian
SNDR = 20log
0.75/
√
2
17.4mV
= 29.7dB
dengan jumlah bits adalah 4,6. Dengan kata lain gain error pada hasil amplifier ADC
dalam resousi efektif hampir setengah dari ideal, nilainya 8 bit.
Mengukur SNDR membutuhkan spektrum analyzer, ketika melihat output dari DAC, atau
loading data digital (paling sering dalam bentuk desimal) ke dalam sebuah program yang da-
pat melakukan FFT (seperti WinSPICE [memanfaatkan perintah beban] atau Matlab) ketika
melihat pada output dari ADC. Mencoba untuk mengukur SNDR menggunakan instrumen
waktu-domain, seperti osiloskop, biasanya membuang-buang waktu karena rentang dinamis
dari instrumen yang biasanya sebanding dengan rentang dinamis dari konverter data yang di-
uji. Spectrum analyzer menggunakan pita sempit filtering pada masukan mereka untuk men-
gurangi kebisingan yang melekat diukur dalam sebuah rangkaian dan dapat memiliki rentang
dinamis lebih dari 120 dB melalui spektrum frekuensi yang sangat lebar. Perlu diketahui juga
bahwa SNDR kadang-kadang disingkat sebagai SINAD (signal-to-Noise and Distortion.)
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Gambar 2.4. (a) DAC output dengan masukan 45 MHz dan (b) spektrum output DAC
Spurious-Free Dynamic Range (SFDR)
Spesifikasi lain yang menarik adalah Spurious-Free Dynamic Range konverter data. Istilah
ini berhubungan sinyal puncak dalam spektrum output (input sinewave atau carrier) untuk
lonjakan terbesar dalam spektrum output sampai frekuensi Nyquist. Hal ini dapat ditulis
menggunakan
SFDR(dBc) = inputcarrier(dB)− unwantedtone(dB) (2.9)
Untuk spektrum ditunjukkan pada gambar 2.4 input gelombang sinus (carrier) memiliki
amplitudo 0,75 V (-2.5dB), sementara tone terbesar yang tidak diingikan memiliki amplitudo
-39,25 dB. SFDR dari konverter data ini kemudian 36,75 dBc.
Dynamic Range
Dynamic range pada konverter data dapat ditentukan dengan beberapa cara. Kami
telah definisikan sebelumnya dynamic range sebagai rasio perubahan terbesar sinyal out-
put(misalnya [VREF+-1LSB]-VREF−)atas perubahan sinyal output terkecil (1LSB). Mengin-
gatkan 1LSB = (VREF+−VREF−)/2N dynamic range,DR dapat ditulis kembali sebagai berikut
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DR = 20log
VREF+ − (VREF+ − VREF−)/2N − VREF−
(VREF+ − VREF+)/2N = 20log2
N = 6.02N (2.10)
Jika 1000 sampai 1 dynamik range (60dB)diperlukan,maka data converter dengan seti-
daknya 10 bit diperlukan.
Cara lain untuk menentukan DR adalah rasio dai RMS amplitudo sinusoidal masukan
penuh,Vp/
√
2,untuk amplitudo masukan (RMS)mengahsilakan SNR 0dB(amplitudo RMS dari
sinyal input sama dengan kuantisasi noise RMS ditambah dengan distorsi,VQE+N,RMS saat
SNDR adalah 0dB).Ini tidak lain dikatakan SNDR daat digunakan untuk menentukan DR.
Contoh soal 2.5
Tentukan DR untuk ADC non-ideal yang telah dijelaskan pada contoh 1.3 menggunakan
persamaa 2.10.Bandingkan hasilnnya dengan perhitungan SNDR pada contoh 2.4.
Menggunakan persamaan (2.10) DR adalah 48,16 dB (untuk nilai ideal). Pada contoh 2.4
SNDR dihitung adalah 29,7 dB. Jelas SNDR adalah indikasi DR yang lebih baik dibandingkan
dengan nilai yang diperoleh menggunakan persamaan 2.10.
Menentukan SNR dan SNDR
SNR dan SNDR biasanya ditentukan sebagai fungsi amplitudo input gelombang sinus
pada saat frekuensi tetap, gambar 2.5. Sumbu x pada Gambar 2.5 dinormalkan sehingga
input gelombang sinus dengan amplitudo peak-to-peak VREF + - VREF-sesuai dengan 0 dB.
Kita mungkin bertanya-tanya bagaimana kita membedakan antara SNR dan SNDR sebagai
keduanya, sampai saat ini, telah dihitung dengan cara yang sama (persamaan 2.6.
2.1.2 Clock Jitter
Kita mungkin beranggapan bahwa menggunakan data konverter ideal yang dikembangkan
pada bab terakhir dalam sistem dengan ”dunia nyata” input dan sinyal clock akan kita sebuah
resolusi (Jumlah bits) yang ditetapkan oleh resolusi data konverter data ideal yang digunakan.
Namun, jika clock sinyal yang digunakan tidak ideal, resolusi akan lebih rendah dibandingkan
ideal. kita membahas permasalahan ini, jitter aperture. Disini kami ingin menghubungkan
jumlah dari clock jitter dengan konverter data SNR dan dengan jumlah efektif bit. Jitter
Clock adalah variasi dalam satu periode dari clock jitter sekitar nilai ideal.
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Gambar 2.5. Menentukan SNR dan SNDR data konverter
Gambar 2.6 menunjukkan masalah dasar. Pada gambar ini kami telah asumsikan frekuensi
sinyal input gelombang sinus adalah berjalan pada frekuensi nyquist fn(= fs/
√
2) sehingga
titik sampling (saat gelombang sinus melewati nol pada gambar ini) adalah melihat transisi
tercepat pada sinyal input. Kami mengasumsikan jumlah peak dalam sinyal clock adalah ∆Ts.
Sebagai contoh, jika diketahui frekuensi clock adalah 100 MHz (Ts = 10ns) dan puncak-ke-
puncak jitter clock adalah 50 ps (=∆Ts),maka spesifikasi stabilitas clock sampling adalah 5,00
ppm (dimana bagian per juta[ppm]=10−6 dan ∆Ts = (stabilitas, ppm).(1/fs))
Slew-rate dari sinyal pada gambar 2.6 disaat titik sampling( saat clock transisi sinyal tinggi)
Gambar 2.6. Sinyal input konverter data dan jitter clock
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Tabel 2.1. Jitter maksimum, ∆Ts untuk 0.5 LSB ketidakpastian sampling
Resolusi,N Stability,ppm ∆Ts(max), ps ∆Ts(max), ps
Jika fs = 100MHz Jika fs = 44.1kHz
6 5000 50 113.4
8 1250 12.5 28.3
10 312.5 3.125 7.1
12 78.1 0.78 1.77
14 19.5 0.195 0.443
16 4.9 0.05 0.111
diberikan pada
d
dt
(Vpsinpifst) = pifsVp cospifst︸ ︷︷ ︸
=1
= pifsVp (2.11)
Kita dapat menghubungkan ketidakpastian dalam instan sample ,∆Ts, untuk ketidakpas-
tian dalam tegangan sample, ∆Vs, menggunakan
∆Vs
∆Ts
= pifsVp, or∆Vs = ∆Ts.pifsV p (2.12)
Jika kita membutuhkan tegangan sample sembarang ,∆Vs, sedikitnya 0.5LSB = (VREF+−
VREF−)/2N+1 dan kita ingat Vp = (VREF+−VREF−)/2, maka maksimunnya diizinkan, puncak-
ke-puncak jitter clock dapat ditentukan untuk sebuah data konverter tertentu menggunakan
∆Ts ≤ 1
2N
.
1
pifs
(2.13)
atau di dalam hal pengambilan stabilitas clock
Stabilitas, ppm = ∆Ts.fs =
∆Ts
Ts
=
1
pi.2N
(2.14)
Tabel 2.1 menunjukkan hal yang berkaitan mengenai persyaratan stabilitas yang ditem-
patkan pada clock sampling untuk data converter dengan resolusi N, jika resolusi kurang
dari 0,5 LSBs aperture kesalahan atau dengan kata lain ketidakpastian pengambilan sampel
tegangan yang diperlukan dari konverter data.
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Contoh soal 2.6
Misalkan sebuah phase-locked loop (PLL) digunakan untuk menghasilkan sinyal clock un-
tuk konverter data. Jika resolusi converter data 10 bit dan frekuensi clock sample yang berasal
dari PLL adalah 900 MHz, kemudian tentukan jitter maksimum yang diizinkan dalam output
dari PLL. Asumsikan bahwa eror sampling maksimum yang diizinkan adalah 0,5 LSB dan
bahwa konverter data sampling sinewave dengan frekuensi 100 MHz.
Karena sample gelombang sinus memiliki frekuensi dibawah nilai nyquist , secara tidak
langsung persamaan 2.13 tidak dapat digunakan. Sebaliknya, setelah melihat penuruan dari
persamaan ini, kita dapat menuliskan ulang persamaan itu pada bagian frekuensi sinyal input
yang lain, fin seperti di catat saat fin = fn = fs/2 persamaan 2.15 menjadikan ke persamaan
2.13. Menggunakan persamaan 2.13 dengan beberapa masalah ini menghasilkan jitter peak-
to-peak 1,56 ps! Pembaca yang sudah terbiasa dengan desain PLL akan menyadari bahwa
ini merupakan tantangan yang dibutuhkan dalam mendesain sebuah PLL ( yaitu , untuk
mendesain sebuah PLL dengan frekuensi keluaran 900MHz dan jitter keluaran 1,56 ps).
∆Ts ≤ 1
2N
.
1
2pi.fin
(2.15)
Saat ini kita dalam posisi untuk menjawab bagaimana menentukan clock jitter peak-to-
peak ,∆Ts, SNR dari penurunan konverter data dari nilai ideal ( ditunjukkan dalam persamaan
2.4 saat clock sampling input tidak ideal. Ditulis ulang persamaan 2.15 dan diasumsikan
∆Ts ≥ 1
2N
.
1
2pi.fin
(2.16)
(loss resolusi ≥ 0, 5LSB), diperoleh
∆Ts =
1
2N−Nloss
.
1
2pi.fin
(2.17)
sekali lagi dimana fin adalah frekuensi gelombang sinus masukan dan NLOSS adalah jumlah
bit yang hilang dikarenakan kelebihan jitter.Persamaan 2.16 berlakuan saat NLOSS adalah nol
dikarenakan Loss dalam resolusi adalah 0,5 LSB dan persamaan 2.17 menjadikan penyeteraan
kondisi pada persamaan 2.15 atau ??. SNR ideal konverter data , dengan asumsi hanya faktor
non-ideal yang ada di dalam sistem adalah clock jitter, itu dapat dituliskan sebagai berikut
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SNR = 6.02N −NLOSS − 0.5︸ ︷︷ ︸
effektif bit,Neff
+1.76(dalamdB) (2.18)
Contoh soal 2.7
Untuk ADC ideal 8-bit clock pada 100MHz, tentukan SNR konverter data dengan 100 ps
jitter peak-to-peak dalam clock input , ∆Ts dengan asumsi input ADC adalah sinyal sinus
skala penuh pada 25 MHz.
Kiata dapat menulis jumlah bit yang hilang dengan menyelesaikan persamaan 2.17 sebagai
fungsi jitter peak-to-peak sebagai berikut
NLOSS = N + 3.333.log(2pi.fin.∆Ts) dengan asumsi∆Ts ≥ 1
2N
.
1
2pi.fin
(2.19)
atau
NLOSS = 8 + 3.33.log(2pi.25MEG.100ps) = 2bits
Jumlah efektif bit,Neff kemudian adalah 5.5 dan SNR adalah 34,87 dB.
Menggunakan oversampling untung menggurangi persyaratan stabilitas jitter clock sampling
Seandainya maksimum frekuensi input yang masuk ke dalam ADC untuk fin dibatasi,
sehingga frekuensi sampling mengubungkan frekuensi input ADC maksimum dengan
fs
2
= K.fin = fnorfin =
fs
2K
(2.20)
Dengan kata lain, sample yang didapat sedikitnya adalah 2K untuk setiap siklus input
gelombang sinus. Jika disampling pada 2 kali frekuensi nyquist (fs), dimana K = 1, maka
dua sample yang didapat untuk 1 siklus sinyal input. Perhatikan persamaan 2.15 memberikan
spesifikasi maksimum jitter untuk frekuensi inout yang diberikan dan resolusi konverter data,
tetapi itu tidak menentukan frekuensi sampling,fs atau period frekuensi sampling,Ts.
Untuk jitter diberikan maksimum,∆Ts, kita dapat menggurangi kebutuhan ditempakannya
stabilitaso pada osiloskop dengan meningkatkan frekuensi sampling. Ini dapat ditulis sebagai
berikut
Stability(baru), ppm = [stability(lama), ppm].K (2.21)
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Jika kita sampling pada 1MHz dan stability yang dibutuhkan adalah 10ppm, kemudian
jitter pada clock sampling harus lebih dari 10 ps, peak-to-peak. Meningkatnya kecepatan
sampling mencapai 100MHz, dengan jitter 10 ps akan membutuhkan stabilitas osilator 1000
ppm. Jika kita menginginkan peningkatan clock frekuensi sampling mencapai 1 GHz, kemu-
dian stabilitas dari clock sedikitnya 10.000pp, ( Periode dari sinyal sampling adalah 1 ns dan
jitter adalah 10 ps atau 1% dari periode sampling [10.000 ppm]).
Perhatikan bahwa simbol faktor over-sampling, K, adalah simbol yang sama yang menun-
jukkan jumlah sampel rata-rata pada output dari sebuah konverter data untuk mengurangi
tegangan RMS noise kuantisasi. Pemilihan variabel dibuat untuk alasan (yang akan dibahas
lebih lanjut pada bagian berikutnya.)
Contoh soal 2.8
Dalam 2.1 kita melihat bahwa data konverter 16 bit pada 44.1KHz clock memiliki paling
banyak 111 ps peak-to=peak jitter untuk membatasi sampling tidak tentu untuk 0,5 LSB.
Kami melihat bahwa stbilitas yang dibutuhkan osilator pada kondisi seperti ini adalah 5 ppm
pada 44,1 kHz. Apa yang akan terjadi pada persyaratan stabilitas osilator yang menghasilkan
clock sampling juka kita meningkatkan sampling clock frekuensi mencapai 128 . 4.1kHz=5.645
MHz?
Kita ketahui bahwa sebelum adanya peningkatan frekuensi sampling bandwidth input di-
batasi sampai 44.1kHz/2 atau 22,05 kHz (=B, Bandwidth dari sinyal input ). Kemudian kita
asumsikan maksimum frekuensi input,fin tetap pada atau dibawah 22.05 kHz bahkan setelah
kita tingkatkan frekuensi sampling. Kami dapat definisikan faktor oversampling pada contoh
ini adalah sebagai berikut :
K =
fs/2
fin
=
2.822x106
22.05x103
= 128
Kebutuhan jitter tetap 111 ps kalau kita menggunakan frekuensi sampling 44,1 kHz atau
5,645 Mhz. Meskipun demikian, sekarang frekuensi clock meningkat sampai 5,645 MHz, sta-
bilitas yang dibutuhkan pada osilator telah melewati sekitar 5 pp, sampai 640 ppm.
Ini penting untuk diperhatikan rasio oversampling,K diberikan oleh
K =
fs/2
B
=
fn
B
untukfin ≤ B (2.22)
Jika diingikan kesalahan aperture dibawah 0,5 LSB, dan kita menggunakan oversampling
kemudian kita dapat menggunakan persamaan 2.13 dan 2.22 dituliskan
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∆Ts ≤ 1
2N
.
K
pifs
=
1
2N
.
1
2piB
(2.23)
Dimana, sekali lagi B adalah bandwidth dari sinyal input dan K adalah rasio oversam-
pling.S Seperti yang ditunjukkan oleh persamaan ini dan dalam persamaan 2.21, menggunakan
oversampling mengurangi kebutuhan tempat dalam stabilitas dari clock sampling.
Sebuah catatan praktis
Kita perlu menunjukkan efek dari clock jitter yang mungkin bahkan juka clock sangat
stabil karena keterbatasan clock transisi waktu (rise dan fall times). Jika rise time dari clock
sinyal pada gambar 2.6 adalah terbatas ,katakan 50 ps, kemudian kesamaan derivasi dan
diskusi mengenai jitter pada pembahasan sebelumnya dapat diterapkan untuk menentukan
bagaimana SNR konverter data yang dipengaruhi. Kami akan mengasumsikan jendela aper-
ture adalah ungsi dari time trasnsisi sinyal clock sampling. Semakin kecil time transisinya
maka semakin besar ketidakpastian sampling. Dalam setiap SNR data konverter praktisnya,
dan oleh karena itu jumlah effektif bit akan berkurang karena jitter clock dan keterbatasan
time transisi sebagai peningkatan frekunsi sinyal input.
Pemodelan Clock Jitter dengan SPICE
Ini berguna dalam banyak kondisi untuk menentukan bagaimana clock jitter akan mem-
pengaruhi kinerja data konverter. Perhatikan blok diagram yang ditunjukkan pada gambar
2.7. Ini merupakan konfigurasi dasar, telah digunakan sebelumnya, untuk menunjukkan op-
erasi data konverter. Sekarang m bagaimanapun juga kami telah merubah clock sampling dari
sumber pulse ideal menjadi sumber yang berisikan jitter. Pertayaan yang ingin dijawab pada
bagian ini adalah ” Bagaimana kita menggunakan SPICE untuk memodelkan sumber clock
jitter dan bagaimana jitter mempengaruhi SNDR dari data konverter?”
Untuk memulainya mari kita tentukan sumber Single Frequency Frequency Modulation
(SFFM)yang tersedia dalam SPICE. Sumber ini menghasilkan gelombang sinus Frekuensi
Modulasi (FM) menggunakan sintax berikut ini
SFFM(VO VA FC MDI FS)
dimana parameter mengambarka fungsi berikut
VSFFM(t) = V O + V Asin([2pi.FC.t] + [MDI.sin(2pi.FS.t)]) (2.24)
ndeks modulasi, MDI, akan menetapkan waktu puncak ke puncak jitter dalam bentuk
gelombang sementara dari frekuensi sinyal, FS, ini menggambarkan tingkat di mana jitter
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Gambar 2.7. Simulasi data konverter ideal menggunakan clock sampling dengan jitter
punya banyak bervariasi. Frekunsi carrier,FC akan menetapkan clock frekuensi (FC=100 MHz
dalam gambar 2.7). Istilah VO adalah tersedia untuk menambahakan DC offset pada sinyal
(yang mana akan diasumsikan no dalam diskusi kita), dan nilai VA menetapkan amplitudo dari
frekuensi yang dimodulasikan gelombang sinus. Pertanyaan yang perlu kami jawab sekarang
adalah ” Bagaimana kami merubah gelombang sinus FM yang dihasilkan dengan menggunakan
persamaan 2.24 kedalam gelombang kotak yang cocok untuk mengerakan ADC kita?”.
Gambar 2.8 menunjukkan bahwa switch dan sumber SFFM yang dapat digunakan untuk
mengerakan clock sampling dengan jitter. Saat sumber FM transisi diatas nol, maka switch
yang pada posisi bawah tertutup dan output clock bergerak menuju ke pososi rendah.
Rata-rata periode clock sampling yang digerakan dengan sumber SFFM yang bisa diberikan
adalah sebagai berikut :
Ts =
1
FC
orfs = FC (2.25)
Phase peak pada clock sinyak ditentukan oleh MDI. Phase peak dapat digubungkan dengan
frekuensi sampling menggunakan
MDI = 2pi.
∆Ts
Ts
(2.26)
atau jitter peak-to=peak, ∆Ts diberikan oleh
∆Ts =
1
2pi
.
MDI
FC
=
MDI
2pifs
(2.27)
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Gambar 2.8. Pengerak Clock dengan jitter menggunakan switch dan sumber SFFM
Contoh soal 2.9
Menggunakan SPICE, mengerakan specturm keluaran dari osilator diasumsikan frekuensi os-
ilator adalah 100MHz dan jitter peak-to-peak adalah 100ps. Diasumsikan FS=1 MEG.
Kita dapat memulai contoh ini dengan mencatat FC =100MHz dan indeks modulasi adalah
2pi.100ps.100MEG = 0.0628. Netlist SPICE dan menghasilkan masing-masing spektrum yang
dihasilkan ditunjukan dibawah ini dan dalam gambar 2.9.
* Figure 31.9 CMOS2: Mixed-Signal Circuit Design *
.tran .2n 10000n 0 .2n UIC
*WinSPICE command scripts
*#destroy all
*#run
*#plot clock xlimit 0 100n
*#plot vclock xlimit 0 100n
*#linearize clock
*#spec 90MEG 110MEG 200k clock
*#plot db(clock)
VDD VDD 0 DC 1.5
Vclock Vclock 0 DC 0 SFFM 0 1 100MEG 0.0628 1MEG
Rclock Vclock 0 100MEG
SH VDD clock Vclock 0 Switmod
SL 0 clock 0 Vclock Switmod
Rload clock 0 100MEG
.model switmod SW
.end
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Gambar 2.9. Pengerak Clock dengan jitter menggunakan switch dan sumber SFFM
Perhatikan bahwa resolusi FFT adalah 200 kHz dan frekuensi sinyal, FS, adalah 1 MEG
(yang menetapkan jarak antara nada dalam gb. 2.9. Periode clock 100 MHz , dalam contoh ini,
bervariasi sinusoidal dari 9,95 ns sampai dengan 10,05 ns selama jangka waktu 1 mikrodetik
(1/FS.) Sementara spektrum ini penting, tidak mewakili osilator yang sebenarnya di mana
kebisingan adalah acak.
Sementara model sederhana kita tidak akan pernah mampu menghasilkan suara benar-
benar acak, kita dapat, untuk waktu simulasi yang diberikan, membuat simulasi spektrum
dari sesuatu pendekatan osilator yang terlihat lebih realistis (dan dengan demikian lebih acak
selama waktu simulasi yang diberikan). Menuju tujuan ini, mari kita upaya untuk membuat
spektrum osilator yang lebih berkelanjutan. Kita bisa melakukan ini dengan meminta
FS =
1
Timesimulasi, Ts
(2.28)
Kami menerapkan hasil ini dalam contoh berikut.
Contoh soal 2.10
Menggulang contoh 2.9 jika FS ditentukan dengan menggunakan persamaan 2.28.
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Gambar 2.10. Pengerak Clock dengan jitter menggunakan switch dan sumber SFFM
Menggunakan persamaan 2.28 dan waktu pada simulasi 10000 ns, kita memperoleh FS=100
kHz. Mensimulasikan, menggunakan nilai ini pada FS, hasilnya akan ditunjukkan pada gambar
2.10. Amplitudo pada gelombang kotak bervariasi dari 0 sampai 1,5 V ( divariasikan dari 0
sampai A.) Mengingat bahwa harmonik dari clock (gelombang kotak) memiliki nilai A/2 pada
DC dan nilai 2A/npi, dimana n=1,3,5,... pada harmonikan yang lain. Kita dapa menghitung
amplitudo puncak nada dasar di dalam gambar 2.10 (atau gambar 2.9 sebagai (2.1.5)/pi =
0.955V atau− 0.4dB.
Perhatikan bahwa spektrum diukur dengan anomali spike umumnya akan menimbulkan
noise (spike) tidak acak dan dapat menghasilkan kopling dari rangkaian yang berdekatan.
Kopling dapat memlalui subtrat atau koneksi daya atau dapat terjadi kapasitif. Jika jitter
osilator ini disebabkan hanya karena noise MOSFET, secara umum akan ada spike yang tidak
diinginkan dalam spektrum keluaran osiloskop.
Dalam domain frekuensi jitter (yang disebut noise fase) biasanya ditentukan di bebera-
pa offset untuk operator dasar dan diambil dengan mengacu pada carrier. Misalnya, pada
1 MHz disajikan di Gambar.2.10 (di 99 MHz atau 101 MHz), spektrum memiliki amplitu-
do puncak sekitar -50 dB. Noise phase pada MHz 1 mengimbangi kemudian akan diberikan
dengan mengacu pada carrier sebagai -50 dB - (-0.4 dB) (amplitudo carrier) = -49,6 dBc. Na-
mun, ketika berbicara tentang noise fase, kita umumnya mengacu pada sinusoid tunggal-nada
(bukan gelombang persegi dengan harmonik ganjil).
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Menggunakan Moel SPICE Jitter kami
Model yang baru saja kita kembangkan sulit untuk digunakan dalam praktikal simulasi
karena keterbatasan waktu langkah yang digunakan oleh SPICE. Sebagai contoh, jika kita
mencoba untuk memodelkan efek dari 100 ps dari waktu jitter pada kinerja konverter data itu
maka langkah ukuran kami dalam simulasi harus jauh lebih kecil dari 100 ps. Persyaratan ini
dapat menyebabkan waktu simulasi yang sangat panjang atau, jika ukuran langkah adalah se-
banding dengan hasil simulasi jitter, dipertanyakan (lihat contoh di bawah). Namun demikian,
model ini berguna dalam banyak situasi.
Contoh soal 2.11
Misalkan clock sampling 100 MHz memiliki 500 ps jitter. Tentukan berapa SNR dari data
konveter yang ideal akan terpengaruh jika digunakan clock dengan sinyal ini. Asumsikan
topologi dan sinyal input digunakan pada gambar 2.1.
Kita mulai dengan menggunakan Per.2.19 untuk menghitung jumlah bits yang hilang.
NLoss = 8 + 3.33log(2pi.25MEG.500p) = 4.3bits
SNR dari sistem 8-bit ditentukan dengan Persamaan 2.18
SNR = 6.02(8− 4.3− 0.5) + 1.76 = 21dB
Faktor berikutnya yang kita perlu menentukan adalah indeks modulasi, MDI, yang men-
simulasikan 500ps jitter. Menggunakan Persamaan 2.27 kita mendapatkan
MIDI = 2pi.100MEG.500p = 0.314
Untuk menjaga agar waktu simulasi yang relatif singkat kita akan mensimulasikan untuk
2.000 ns dengan ukuran langkah 100 ps. Resolusi yang digunakan FFT akan menjadi 1 MHz.
Tingkat di mana jitter bervariasi ditentukan oleh Persamaan.2.27 dan 500 kHz. Spektrum
DAC output ditunjukkan pada Gambar 2.11. Simulasi VQe+N,RMSadalah 93 mV. Kemudian
SNR diberikan 20.log([0.75/
√
2]/93mV ) = 15dB (secara praktik tidak mempengaruhi).
Kita melihat simulasi SNR penuh 6 dB dibawah SNR yang dihitung. Kami mungkin
berspekulasi bahwa ini dikarenakan kedua jitter kita diperkenalkan ke dalam clock dengan
sengaja dan jitter diperkenalkan dengan bervariasi ukuran langkah dalam simulasi SPICE.
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Gambar 2.11. Spektrum output DAC untuk contoh 2.11
Ketika kita menggunakan sumber pulsa untuk clock ADC kamis dalam simulasi sebelumnya,
jitter tidak ada karena waktu yang tepat dari pernyataan pulsa dan fakta bahwa naik turunnya
kali ditentukan oleh banyaknya langkah simulasi.
2.1.3 TOOL : Kepadatan Spektral
Pembaca yang teliti mungkin sudah menyadari, pada bagian terakhir, bahwa kita hanya mem-
bahas jitter peak-to-peak,∆Ts dan bagaimana hal itu mempengaruhi kinerja konverter data
itu. Hal ini sangat berguna, dalam banyak situasi, juga memiliki gagasan tentang bagaimana
karakteristik spektrum atau spektral perubahan ouput konverter data itu sebagai fungsi dari
sampling acak jitter atau variable acak seperti noise. Pada bagian ini kami mendiskusikan
alat yang berguna dalam menggambarkan spektrum sinyal acak.
Kepadatan Spektral Sinyal deterministik: Sebuah Tinjauan
Perhatikan gelombang sinya sinus sederhana dlam bentuk
Vm(t) = Vpsin2pifmt(units, V ) (2.29)
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Sinyal ini disebut ”deterministik” karena sinyal memiliki bentuk yang jelas apakah itu terus
menerus atau sampel. Kita dapat menemukan nilai rata-rata dari sinyal ini, sebagai fungsi dari
waktu Rin (t), menggunakan fungsi autokorelasi (ACF) untuk sinyal kontinyu yang diberikan
oleh
Rin(t) = lim
T0−>∞
1
T0
∫ T0/2
−T0/2
Vin(τ).Vin(τ + t)dt(units, V
2) (2.30)
Rata-rata nilai persamaan 2.29 sebagai fungsi waktu maka
Rin(t) = lim
T0−>∞
1
T0
∫ T0/2
−T0/2
[Vpsin2pifin(τ + t)]dt (2.31)
atau mengetahui
sinA.sinB =
1
2
[cos(A−B)− cos(A+B)] (2.32)
dapat kita tulis
V 2p .sin2pifinτ.sin2pifin(t+ τ) =
V 2p
2
[cos2pifint− cos2pifin(t+ 2τ)] (2.33)
Ketika kita mengintergrasikan hasil ini, cos[2pifin(t + 2τ)] merupakan sinusoida dengan
frekuensi 4pifint (mengingat variable intergrasi kami adalah τ ) dan pergeserean fase 2pifint.
Selama periode waktu yang panjang ini rata-rata panjang untuk nol. oleh karena itu, kita
dapat menulis rata-rata nilai persamaan 2.29 sebagai fungsi waktu ( Fungsi autokorelasi)
sebagai
Rin(t) = lim
T0−>∞
1
T0
∫ T0/2
−T0/2
V 2p
2
.cos2pifint.dτ =
V 2p
2
.cos2pifint(units, V
2) (2.34)
Nilai rata-rata spektrum dari suatu fungsi dapat ditemukan dengan mengambil Tranfor-
masi Fourier dari fungsi autokorelasi. Hasilnya disebut Kepadatan Daya fungsi spektral (PSD)
dan diberikan oleh
Pin(f) =
∫ ∞
−∞
Rin(t).e
−j2piftdt(units, V 2/Hzat)auV 2.s) (2.35)
Fungsi daya kepadatan spektral dari persamaan 2.29 kemudian dengan bantuan persamaan
2.34,
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Pin(f) =
V 2p
4
.[δ(f + fin) + δ(f − fin)](units, V 2/2(V 2) (2.36)
Ini adalah dua impulse sederhana dalam spektrum frekuensi yang terletak pada ±fin den-
gan amplitudo V 2p /4(V
2/Hz). Total rata-rata daya dari sinyal diberikan sebagai berikut :∫ ∞
−∞
Pin(f).df = 2.
∫ ∞
0
Pin(f).df(units, V
2/Ωatau Watts) (2.37)
dengan asumsi beban 1− ω (normal),V 2p /2(V 2) bagi pers.2.29
Kepadatan tegangan spectral, dengan satuan V/
√
Hz adalah kuadrat sederhana dari per-
samaan 2.35( dimana itu dalaha akar kuadrat dari PSD) [=
√
Pin(f)].Tegangan Root mean
square (RMS) sinyal yang diberikan oleh
VRMS =
√
PAV G =
√∫ ∞
0
(Kepadatan Tegangan Spektral)2.df (2.38)
Nilai RMS dari pers 2.29 hanyalah, salah satu ekspetasi yang diduga pada gelombang sinus,
Vp/
√
2. Akar dua faktor pada persamaan 2.6 digunakan karena VFFT (f) , hasil keluaran dari
WinSPICE adalah tegangan puncak yang diberikan (satu sisi spektrum) frekuensi (dan jadi
VFFT (f) dibagi dengan
√
2 hasilnya dalam tegangan RMS sebagai fungsi frekuensi).
Contoh soal 2.12
Tentukan ACF,PSD, rata-rata daya, dan nilai RMS dari sinyal V(t) dibuat dari tiga gelombang
sinus dengan amplitudo puncak V1,V2 dan V3 dengan frekuensinya f1,f2, dan f3. Menggunakan
Pers.2.30 dan per2-34,ACF adalah
R(t) =
V 21
2
cos2pif1t+
V 22
2
cos2pif2t+
V 23
2
cos2pif3t(units,V
2)
PSD (frekuensi positif) ditentukan dengan menggunakan Pers.2.35 dan 2.36
P (f) =
V 21
2
.δ(f − f1) + V
2
2
2
.δ(f − f2) + V
2
3
2
.δ(f − f3)(satuan,V2/Hz)
Rata-rata daya menggunakan Pers.2.37 adalah
PAV G =
V 21 + V
2
2 + V
2
3
2
(satuan,Watts)
Konverter Data SNR 89
Akhirnya, nilai RMS sinyal diberikan berikut
VRMS =
√
V 21 + V
2
2 + V
2
3
2
(satuan,V)
Catatan juka pergeseran phasa pada sinyal hasil sinyal akan sama, pergeseran phasa tidak
merubah nilai rata-rata sinyal, jadi didapatkan hasil yang sama walaupun sinus dan cosinus
yang digunakan pada spektrum aslinya.
Selanjutnya, misalnya sinyal sinus ditentukan oleh persamaan 2.39 disample pada rasio Ts
Vin(nTs) = Vpsin(2pifin.nTs) (2.39)
ACF sebagai sinyal sample dapat dituliskan sebagai berikut
Rin(nTs) = lim
N→∞
1
(2N + 1)
k=−N∑
N
Vin(kTs + nTs) (2.40)
yang menghasilkan
Rin(nTs) =
V 2p
2
cos2pifin.nTs(satuan, V
2) (2.41)
PSD adalah transformasi Fourier dari persamaan ini,
Pin(f) =
V 2p
4Ts
∞∑
k=−∞
[δ(f − fin + kfs) + δ(f + fin + kfs)] (2.42)
Nilai RMS dari sample gelombang sinus Pers.2.39, kita asumsikan sinyal telah melewati
recontruction filter (RCF) ideal dengan bandwidth fs/2, disederhanakan sekali lagi Vp/
√
2.
PSD sinyal setelah melewati RCF memiliki amplitudo V 2p pada frekuensi ±fin.
Spektral Density Sinyal Acak : Tinjauan
Mari kita menggunakan diskusi jitter pada bab terakhir untuk mengilustrasikan bagaimana
melihat spektrum sinyal acak. Kami akan melakukan dalam dua bagian : 1) Kami akan
memulai dengan mengsumsikan jitter adalah variabel acak yang terletak diatara 2 limit dan
memliki probabilitas yang sama terletak dimana saja didalam wilayah tersebut ( sama seperti
yang telah diasumsikan untuk fungsi kepadatan probabilitas kuantisasi eror ketika menghitung
tegangan kuantisasi noise RMS didalam bab terakhir) dan 2) kemudian asumsi jitter memiliki
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distribusi Gaussian sekitar beberapa nilai rata-rata(Situasi yang lebih praktikal dan realistis)
dan menentukan bagaimana output ADC yang dipengruhi.
Perhatikan representasi clock jitter yang ditunjukkan gambar 2.12. Tanda 1 dalam gambar
menunjukkan posisi ideal dari kenaikan edge clock sinyal. Pada titik ini direpresentasikan pada
PDF(Probability density function),ρ(t) pada waktu nol. Pada kenaikan tepi clock berikutnya,
ditandai 2, tepi ini sedikit lebih cepat dan direpresentasikan pada PDF yang telah ditunjukkan.
Kami mengasumsikan, mungkin untuk kondisi praktis tidak tepat, bahwa kenaikan tepi clock
berada dalam batasan puncak-ke-puncak dengan probabilitas yang sama menjadi kondisi yang
benar(ditunjukkan dalam tanda 1) atau pada batas tepi (ditunjukkan dalam tanda 4). Kami
juga mengetahui bahwa area di bawah kurva PDF dalam gambar 2.12 harus sama dengan
1, dan nilai rata-rata (juga diketahui sebagai mean atau nilai yang dicapai dan dinotasikan
dengan ¡y¿ atau y¯ dari PDF diberikan pada
NilaiRata− rata, y¯,=
∫ ∞
−∞
t.ρ(t).dt (2.43)
Contoh soal 2.13
Tentukan nilai rata-rata jitter dengan PDF yang ditunjukkan gambar 2.12.
Kami menggunakan pers.2.43 untuk menentukan nilai rata-rata dari setiap PDF. Masukkan
persamaan ini ke PDF yang ditunjukkan pada gambar 2.12 dihasilkan
Nilairata− rata, y¯,=
∫ ∆Ts/2
−∆Ts/2
t.
1
∆Ts
.dt = 0
Hasil sedikit menjelaskan maksudnya bahwa posisi rata-rata kenaikan clock edge adalah
posisi ideal yang diindikasikan pada tanda 1 dalam gambar 2.12. Setiap PDF yang simetris
sekitar titik pusat maka akan memiliki rata-rata yang sama dengan titik pusat.
Variansi PDF didefiniskan sebagai rata-rata kuadrat sinyal datang dari nilai rata-rata nya.
Untuk sinyal acak dituliskan sebagai berikut
σ2 = (y − y¯)2 =
∫ ∞
−∞
(y − y¯)2.ρ(y).dy (2.44)
dima σ adalah standard deviasi dari PDF (Akar dua dari pers.2.44). Tujuan kami, dalam
buku ini, kami berpikir variasi sebagai rata-rata daya sinyal acak(tegangan) dan standar devi-
asi sebagai nilai RMS dari sinyal (lihat pers.2.37 dan 2.38. Contoh sinyal acak masuk di dalam
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Gambar 2.12. Clock jitter mengasumsikan batasan edge dengan probabilitas yang sama di-
mana saja dalam batasan puncak-ke-puncak
perbedeann waktu antara input ADC dan rekronsturuksi output ADC (kuantisasi noise) dan
fluktuasi acak elektron terjadi karena pergerakan suhu dalam resister (noise thermal).
Contoh soal 2.14
Tentukan nilai RMS dari jiiter saat jitter memiliki PDF (Probability density function) yang
ditunjukkan dalam gambar 2.12.
Menggunakan persamaan 2.44 variansi dari PDF jitter adalah
σ2 =
∫ ∆Ts/2
−∆Ts/2
t2
1
∆Ts
.dt =
1
3.∆Ts
t3|∆Ts/2−∆Ts/2 =
(∆Ts)
12
(seconds2)
dab dengan demikian jitter RMS adalah
RMSjitter, σ =
∆Ts√
12
(seconds)
r dalam
dimana ∆Ts adalah puncak-ke-puncak jitter sample kenaikan tepi clock. Perhatikan ke-
samaan derivasi VQE,RMS pada bab terakhir.
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Gambar 2.13. Pengambilan sample jitter dengan Gaussian probability distribution
Kegunaan lebih membahas jitter dapat dibangun jika kita mengasumsikan jitter Gaus-
sian PDF,seperti ditunjukkan pada gambar 2.13 dan berusaha menunjukkan bagaimana jit-
ter dalam pengambilan sample clock mempengaruhi output spektrum ADC dengan masukan
single-tone. Menggunakan Pers.(2.11),(2.12) dan (2.15) kami dapat menuliskan pengambilan
sample tegangan eror ( diperlihatkan Gambar.2.6 pada waktu yang diberikan, seperti
∆Vs(t) = σTs(t).Vp.2pifin.cos2pifint (2.45)
dimana σTs(t) adalah variabel acak yang menunjukkan jitter dalam pengambilan clock
pada waktu tertentu (σTs(t)) adalah perbedaan waktu antara transisi waktu aktuan dan
transisi waktu yang diharapkan yang diberikan jarak Ts (lihat Gambar 2.12. Nilai puncak-
ke-puncak σTs(t) adalah ∆Ts, saat nilai rata-rata nya adalah nol. Sekali lagi, kita asumsikan
Fungsi probabilitas distribusi jitter adalah Gaussian,seperti gambar.2.13.
Dituliskan kembali persamaan 2.45 menggunakan langkah waktu diskrit nTs, pengambilan
sample eror dapat dituliskan seperti berikut
∆s(nTs) =
sampling error amplitudo︷ ︸︸ ︷
δTs(nTs).Vp.2pifin .
carrier term︷ ︸︸ ︷
cos 2pi finnTs (2.46)
Kita tertarik dalam spektrum eror sinyal ini karena akan menambahkan kuantisasi noise
RMS kami ditambah tegangan distorsi, secara efektif menurunkan data konverter SNDR.
Perhatikan spektrum persamaan 2.46 akan memiliki komponen lain (dan begitu juga sinyal
simple) jadi kami membutuhkan filter untuk menyaring komponen diatas fs/2 (dengan filter
rekrontruksi). Diperhatikan juga bahwa mengalikan error sampling dengan cosinus dalam
Pers.(2.46) hanya menggeser spektrum kesalahan untuk frekuensfin. Bentuk cosinus bertindak
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Gambar 2.14. Modulasi error sampling dengan frekuensi gelombang sinus masukan
seperti carrier dalam sinyal modulasi amplitudo. Ini digambarkan pada gambar.2.14.
Contoh soal 2.15
menggulang contoh 2.7 mengasumsikan jitter clock memiliki Gaussian PDF.
Pada contoh ini puncak amplitudo sinyal input, Vp adalah 0.75V , frekuensi input, fin
adalah 25 MHz dan puncak-ke-puncak jitter adalah 100 ps. Daya rata-rata dalam spektrum
error sampling amplitude adalah
PAV G,jitter = σ
2.
(Vp.2pifin)
2
2
=
(
∆Ts
6
)2
.
(Vp.2pifin)
2
2
(2.47)
atau
PAV G,jitter =
[
100ps
6
]2
.
(0.75 · 2pi · 25MHz)2
2
= 1.93× 10−6V 2
sedangkan tegangan RMS dihubungkan dengan error adalah 1.39 mV. Kuantisasi noise
dihubungkan dengan 8-bit konverter data adalah
VQe,RMS =
VLSB√
12
=
VREF+ − VREFF−
2N
√
12
= 1.69mV
Noise tegangan RMS karena efek jitter clock dan kuantisasi diberikan sebagai berikut
√
1.392 + 1.692mV = 2.1mV
kita dapat menghitung menggunakan SNR
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Gambar 2.15. Sampling error amplitudo PSD dengan asumsi sampel erorr spektrum adalah
putih.
SNR = 20 · log0.75/
√
2
2.1mV
= 48.1dB
memberikan jumlah efektif bit dari persamaan 2.5 sama dengan 7,7. Perhatikan bahwa ini
adalah perubahan yang signifikan atas apa yang dihitung pada contoh 2.17, dimana variasi
jitter selalu nilai puncak-ke-puncak.
PSD eror sampling amplitude dideskripsikan pada persamaan. (2.46 dapat ditentukan
dengan bantuan persamaan (2.37)
σ2 · (V p · 2pifin)
2
2
= 2
∫ ∞
0
Pjitter(f) · df (2.48)
Jika spektrum noise fase karena jitter sempit, terlihat pada Gambar.2.14,maka kepadatan
spektral error sampling,Pjitter(f) terkonsentrasi sekitar frekuensi input sinusoidal.Namun, jika
kita asumsikan spektrum phase noise adalah putih dan merata diseluruh spektrum dasar (
jadi kita dapat integrasikan Pers.2.48 dari DC sampai fs/2), kita dapat tuliskan
Pjitter(f) =
σ2
fs
· (Vp · 2pifin)
2
2
(2.49)
Daya kepadatan spektral dari pengambilan sample tegangan erorr, diasumsikan meratanya
noise pada spektrum dasar , ditunjukkan pada gambar 2.15.
Menentukan Kebisingan Tahap dari Data Terukur
Ini penting untuk diperhatikan bahwa kami telah membahas clock sinyal gelombang persegi
(yaitu, memiliki harmonik urutan ganjil) dan sehingga secara umum membahas jitter ( istilah
domain waktu)lebih tepat daripada membahas noise phase (istilah domain frekuensi). Namun,
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Gambar 2.16. Pengukuran osilator spektrum
karena kedua istilah tersebut banyak digunakan untuk menunjukkan dasar yang sama, pen-
garuh (variasi dalam satu periode bentuk gelombang periodik), kami akan membahas secara
singkat tahapan spesifikasi noise phase dari data pengukuran osilator.
Perhatikan representasi pengukuran spektrum osilator (power spectral density) ditun-
jukkan pada gambar 2.16. Pada umumnya,noise osilator yang ditentukan dalam hal tegangan
pembawa (atau daya) dengan satuan dBc (decibels terhadap carrier). Rasio tegangan dasar,
pembawa atau pengambilan clock pada kasus ini, fs diambil untuk noise pada bandwidth
dibeberapa offset mendasar.
Phase noise, dBc/Hz =
10. log(V 2)︷ ︸︸ ︷
10. log
[∫ fH1
fL1
Posc(f).df
]
−
10. log(V 2/Hz)︷ ︸︸ ︷
10. logP (fs) (2.50)
dimana istilah pertama adalah daya noise pada offset dari fs.
2.2 Meningkatkan SNR menggunakan Averaging
Kami pertama kali memperkenalkan konsep averaging untuk mengurangi tegangan kuantisasi
noise RMS. Pada bagian ini kita akan melanjutkan pembahasan yang menunjukkan bahwa
SNR dari data konverter dapat ditingkatkan dengan menggunakan averaging yang diberikan:
konverter data linier dalam resolusi dari perbaikan, sinyal input bandlimited, dan sinyal input
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adalah busy (bukan sinyal DC).
2.2.1 Menggunakan Averaging untuk Improve SNR
Mengingat bahwa averaging K output sampel dari sebuah konverter data dengan hasil ma-
sukan sibuk di tegangan kuantisasi noise RMS
VQe,RMS =
1√
K
· VLSB√
12
(2.51)
sekarang kita bisa, dengan bantuan dari Pers. (2.1), menulis rasio signal-to-noise yang ideal
menggunakan averaging sebagai
SNRideal = 6.02N + 1.76 + 10logK (2.52)
N adalah jumlah bit (resolusi) dari konverter data yang outputnya averaged. Tidak menggu-
nakan averaging, yaitu K = 1, menghasilkan Persamaan (2.52) menyederhanakan dari Pers.
(2.4). Dua sampel averaging menyebabkan SNRideal untuk meningkatkan 3 dB atau resolusi
efektif dari konverter data meningkat 0.5 bit. Peningkatan resolusi, karena averaging, dapat
ditulis sebagai
Kenaikanresolusi,Ninc =
10logK
6.02
(2.53)
dimana PQe(f) adalah daya spektral density kuantisasi noise. Juga, dari bab terakhir dapat
kita tulis
Gambar 2.17 menunjukkan bagaimana output averaging dari konverter data mengubah resolusi
efektif dari konverter data. Catatan bahwa peningkatan resolusi didasarkan pada asumsi
sebagai berikut: sinyal masukan busy, sinyal input bandlimited, dan konverter data adalah
linier dengan penyelesaian akhir (resolusi data konverter, N, + peningkatan resolusi, NInc)
keluar dari rangkaian averaging.
Spektral Density Dilihat dari Revisited Averaging
Kita tahu, dari diskusi kami sebelumnya, bahwa jika kuantisasi noise adalah random, kita
dapat menentukan spektral density dengan menggunakan
σ =
VLSB√
12
=
√
2
∫ ∞
0
PQe(f) · df) (2.54)
Konverter Data SNR 97
Gambar 2.17. Menggunakan averaging untuk memperbaiki konverter data resolusi
dimana PQe(f) adalah daya spektral density kuantisasi noise. Juga, dari bab terakhir dapat
kita tulis
PQe(f) = [VQe(f)]
2 (2.55)
Kita mungkin berpikir bahwa jika kuantisasi noise adalah putih (kriteria hold Bennett,
sehingga tidak ada korelasi dari satu sampel konverter data output ke yang berikutnya) maka
isi spektral noise tersebar merata di frekuensi dari nol sampai tak hingga (PQe[f ] adalah kon-
stan dengan frekuensi). Ini juga berarti bahwa PQe(f) mendekati nol, dari Pers. (2.54), untuk
membuat daya averaging, yaitu varians (σ2), dari kuantisasi noise sama dengan (VLSB)
2/12).
Sebelum kita mengatasi masalah ini (spektral density kami mendekati nol), mari kita
tinjau bagaimana kita menghitung tegangan kuantisasi noise RMS, VQe,RMS. Dalam gambar
ini kita melihat seluruh spektrum (atau sebagian besar spektrum, hingga 200 MHz atau 2fs,
dimana konten spektral yang signifikan ditemukan) untuk menentukan VQe,RMS . Kita tahu
bahwa kuantisasi noise tidak mengalami aliasing sejak kuantisasi terjadi setelah pengambilan
sampel. Jadi sementara itu adalah benar untuk melihat spektrum yang luas untuk menghitung
noise, akan lebih berguna untuk membatasi pandangan kita tentang spektrum untuk frekuensi
hingga frekuensi Nyquist (= fn = fs/2), dimana spektrum sinyal yang kita inginkan harus
tinggal . Kita dapat melakukan ini dengan asumsi daya kuantisasi noise seluruhnya terletak
pada spektrum dasar atau
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Gambar 2.18. Kuantisasi Noise Data Kepadatan SPektral
V 2LSB
12
= 2
∫ fs/2
0
PQe(f) · df (2.56)
atau
PQe(f) =
1
fs
· V
2
LSB
12
(2.57)
PSD dari kuantisasi noise diplot pada Gambar 2.18.
Pertimbangkan hasil dari penambahan dua output berturut-turut ADC seperti ditunjukkan
pada Gambar 2.19. Jumlah sederhana akan dianggap averaging dari dua sinyal output ADC
berturut-turut. Output terbatas panjang word digital, dalam hal ini delapan bit, dapat mem-
batasi resolusi dari jumlah yang dihasilkan. Dalam kasus dimana kita perlu melakukan pem-
bagian dengan dua kita hanya bisa menggunakan delapan bit atas jumlah itu (operasi shift-
right.) Dalam sebagian besar diskusi terkait dengan word digital dalam buku ini, averaging
akan setara dengan penambahan.
sampel current-time yang keluar dari ADC diberi label x(nTs), sedangkan output ADC se-
belumnya adalah x[(n - 1)Ts]. Output dari averager digital sederhana adalah
y(nTs) = x(nTs) + x[(n− 1)Ts] (2.58)
mengingat bahwa kriteria Bennett harus berlaku selama averaging untuk secara efektif men-
gurangi kuantisasi noise. Misalnya, menerapkan sinyal input DC ke rangkaian dari Gambar
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Gambar 2.19. Menggunakan 2 bagian untuk merata-ratakan kuantisasi noise
Gambar 2.20. Menunjukkan batasan penempatan pada frekuensi input ADC saat menggu-
nakan averaging
2.19 tidak akan menghasilkan akurasi yang lebih tinggi (output dari averager akan tetap sama
dengan output dari ADC [sebenarnya output averaged dua kali output ADC]). Kita akan
membahas pembatasan ini secara lebih rinci pada saat ketika kita membahas menambahkan
dither atau pseudo-random noise sinyal ke input dengan mengacak kuantisasi noise (membuat
spektrum putih). Perlu diketahui juga bahwa ada pembatasan pada rentang yang diijinkan
frekuensi masukan saat menggunakan konfigurasi ini untuk menghindari distorsi amplitudo.
Misalnya, jika fin adalah 50 MHz (dengan fs = 100MHz), maka mudah untuk menunjukkan
bahwa output yang dihasilkan averager digital adalah nol (lihat Gambar 2.20).
Mari kita tunjukkan bahwa averager digital Gambar 2.19 dapat dianggap sebagai filter dan
melihat bagaimana melewati output ADC melalui averager mempengaruhi sinyal ADC ditam-
bah kuantisasi noise dan spektrum distorsi output. Ini juga akan memberitahu kita bagaimana
kita harus membatasi frekuensi input yang diterapkan untuk ADC untuk menghindari distorsi
amplitudo atau sesuatu yang mirip dengan apa yang ditunjukkan pada Gambar 2.20.
Perhatikan (Gambar 2.21) digambar ulang z-domain versi dari filter averaging digital Gam-
bar 2.19. Fungsi transfer filter dapat ditemukan langsung dari Gambar 2.21 atau dengan
mengambil z-transform dari Pers. (2.58) sebagai
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Gambar 2.21. Representasi z-domain pada averager ditunjukkan pada Gbr. 2.19
H(z) =
Y (z)
X(z)
= 1 + z−1 (2.59)
Mengingat dari Pers.(1.12) bahwa z = ej2pi
f
fs dapat ditulis
|H(Z)| = 1 + e−j2pifin/fs =
Real︷ ︸︸ ︷
1 + cos(−2pifin
fs
) +
imaginary︷ ︸︸ ︷
jsin(−2pifin
fs
(2.60)
Mengambil magnitude dari hasil persamaan ini dalam
|H(z)| =
√
(1 + cos [2pi(fin/fs)])
2 + (sin [2pi(fin/fs)])
2 (2.61)
|H(f)| =
√
2
(
1 + cos
[
2pi
f
fs
])
(2.62)
dan phase diberikan oleh
6 H(f) = tan−1
 −sin
(
2pi f
fs
)
1 + cos
(
2pi f
fs
)
 (2.63)
Mengacu contoh 2.4 dari bab terakhir, phase dapat ditulis sebagai
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Gambar 2.22. Respon magnitude dan phase dari filter digital sederhana pada Gbr. 2.21
6 H(f) = −pi · f
fs
(satuan,radians) untukf <
fs
2
(2.64)
Respon magnitude dan phase dari filter digital sederhana ditunjukkan pada Gbr. 2.22. Juga
mencatat bahwa 1) respon phase linier, 2) respon yang periodik (seperti respon dari setiap filter
digital), dan 3) pada frekuensi input dari setengah frekuensi Nyquist, fs/4, respon magnitude
adalah
√
2(3 dB turun dari dua gain DC).
Kita juga dapat melihat bahwa 1) hasil rata-rata dalam atenuasi dari banyak frekuensi
sinyal input (seperti yang ditunjukkan pada Gbr. 2.22) dan 2) memang rata-rata dari sinyal
input menuju ke nol, seperti ditunjukkan pada Gbr. 2.20, ketika frekuensi sinyal input fs/2.
Jika kita mengasumsikan kuantisasi output kerapatan spektral daya noise, PQe(f), untuk
ADC ditunjukkan pada Gbr. 2.19 adalah putih maka output dari filter digital sederhana
memiliki PSD seperti yang ditunjukkan pada Gbr. 2.23 (produk dari respon filter kuadrat
dengan noise PSD). Daya rata-rata terkandung dalam PSD ini yaitu
PAV G = 2 ·
∫ fs/2
0
V 2LSB
12 · fs · 2
(
1 + cos
[
2pi
f
fs
])
df (2.65)
atau
PAV G =
V 2LSB
6
+
V 2LSB
6pi
[
sin2pi
f
fs
]f=fs/2
f=0
=
V 2LSB
6
(2.66)
Daya di input gelombang sinus sebelum rata-rata adalah V 2p /2 (tegangan RMS dari gel.
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Gambar 2.23. Kuantisasi kerapatan spektral daya noise setelah rata-rata dua contoh.
sinus adalah Vp/
√
2). Averaging (menambah) hasil dua contoh dalam peningkatan amplitudo
sinyal yang diinginkan oleh dua dan sehingga daya meningkat menjadi 2V 2p (tegangan RMS
meningkat menjadi (2VP )/
√
2). Hal ini penting karena sekarang SNR, pada output dari filter
averaging digital, adalah
SNR = 20log
2Vp/
√
2
VLSB/
√
6
= 20log
Vp/
√
2
VLSB/
√
24
(2.67)
atau dalam persamaan pada konstanta averaging generic K (lihat Pers. (2.51)), tegangan
kuantisasi noise RMS efektif adalah
VQe,RMS =
1√
K
· VLSB√
12
(2.68)
Tanpa rederiving persamaan disajikan pada awal bagian ini, kita harus melihat bagaimana
rata-rata mempengaruhi konverter data SNR itu.
Sebuah observasi penting
Pers. (2.68) mengasumsikan filter average tidak melemahkan sinyal input. Jika, misal-
nya, frekuensi masukan adalah fs/4, maka amplitudo RMS dari sinyal yang diinginkan akan
berubah dari (2Vp)/
√
2 ke (Vp.
√
2)/
√
2 atau hanya Vp (karena gain akar dua pada fs/4, seperti
ditunjukkan pada Gambar 2.22) dan SNR akan sama dengan output dari ADC di sirkuit non-
averaged. Jika frekuensi input lebih besar dari fs/4, maka SNR sebenarnya akan lebih buruk
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dari SNR non-averaged! Karena itu, kita harus membatasi bandwidth frekuensi masukan, B,
untuk frekuensi kurang dari fs/4 ketika rata-rata dua persamaan agar supaya menghindari
rendahnya konverter data SNR. Secara umum, untuk sebuah nomor acak yang rata-rata K,
kita dapat menulis pembatasan bandwidth input menggunakan
B =
fs/2
K
=
fn
K
danfin ≤ B (2.69)
Kita telah menyajikan persamaan ini (Persamaan [2.22]) ketika membahas bagaimana over-
sampling mempengaruhi persyaratan stabilitas clock sampling jitter. Faktor averaging K yang
biasa disebut rasio oversampling untuk menunjukkan rasio frekuensi Nyquist dengan band-
width sinyal input. Hal ini terkadang dapat membingungkan karena, sebagaimana yang kami
tunjukkan di bab terakhir, oversampling gelombang input sendiri, tanpa averaging, tidak men-
gurangi jumlah kuantisasi noise dalam spektrum output konverter data itu. Namun demikian,
yang menyatakan bahwa sebuah konverter data menggunakan oversampling ini identik dengan
menyatakan konverter data menggunakan filter averaging. Filter averaging yang digunakan
pada output dari ADC disebut decimating filter sedangkan filter averaging riverse digunakan
pada input DAC disebut filter interpolasi. Kita akan membahas filter ini secara rinci pada
bagian selanjutnya.
Contoh Soal 2.16
Misalkan input gelombang sinus pada Gambar 2.19 memiliki amplitudo puncak 0.5 V dan
frekuensi 20 MHz. Tentukan amplitudo puncak output averager dan delay yang melalui sirkuit.
Uraikan pada setiap asumsi yang digunakan.
Menggunakan Pers. (2.64) kita dapatkan
|H(f)| =
√
2
(
1 + cos
[
2pi
20
100
])
= 1.62
dan juga puncak amplitudo dari output gelombang sinus adalah 0.5 ·1.62 = 809mV . Idealnya,
amplitudo dari averager adalah dua kali input atau, dalam kasus ini, 1 V.
Delay melalui filter yang diturunkan menggunakan Pers. (2.64) dan diketahui
Phase shift︷ ︸︸ ︷
2pi·fs·∆t = −pi f
fs
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Delay (mengetahui tanda minus menunjukkan output dari filter terjadi setelah, atau di kemu-
dian waktu dari, sinyal input) maka dapat ditulis sebagai
∆t =
f
2f 2s
(2.70)
dan jadi, untuk contoh ini, 4t = 1ns.
Perhatikan bahwa kita tidak membahas efek kuantisasi noise, yaitu tegangan minimum
fundamental yang dapat diselesaikan. Kami mengasumsikan amplitudo sinyal continuous di
seluruh sistem untuk menyederhanakan perhitungan filter. Asumsi ini berantakan jika, mis-
alnya, amplitudo peak to peak dari input gelombang sinus dikurangi menjadi di bawah nilai
satu least significant bit. Hal ini akan menyebabkan rangkaian berfungsi sebagai jika input
adalah sinyal DC.
Jitter dan Averaging
Kita dapat menerapkan diskusi averaging hanya dikembangkan langsung ke diskusi jitter yang
disajikan sebelumnya dalam bab ini dan menjawab pertanyaan, ”Bagaimana averaging mem-
pengaruhi pengambilan sampel amplitudo error daya (yang dihasilkan dari jitter) dalam sistem
konversi data?” Jika kita berasumsi bahwa jitter memiliki PDF Gaussian, maka daya rata-rata
amplitudo error sampling, dari contoh 2.15, adalah
PAV G,Jitter =
[
δ · Vp√
2
· 2pifin
]2
(2.71)
dimana σ adalah standar deviasi dari jitter (lihat Gbr. 2.31). Mungkin dapat membantu
untuk menulis ulang Pers. (2.68) dalam persamaan pada kuantisasi daya error sebagai
PQe,RMS = (VQe,RMS)
2 =
1
K
· V
2
LSB
12
(2.72)
dan menerapkan derivasi yang sama untuk Pers. (2.71) untuk memberikan
PAV G,Jitter =
1
K
·
[
δ · Vp√
2
· 2pifin
]2
(2.73)
Persamaan ini menunjukkan bahwa amplitudo daya sampling error, PAV G,jitter, diperkenalkan
ke dalam spektrum output konverter data itu menurun dengan averaging. Averaging dua sam-
pel menyebabkan amplitudo daya sampling error turun 3 dB. Hal ini secara efektif mengurangi
kebutuhan jitter yang ditempatkan pada clock sampling. Meskipun ini mungkin tidak tampak
sangat signifikan pada pandangan pertama, perhatikan apa yang terjadi jika, misalnya, 256
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Gambar 2.24. (a) Persyaratan AAF tanpa averaging dan (b) Persyaratan AAF dengan aver-
aging.
sampel average (K = 256). Daya sampling error berkurang sebesar 24 dB, membuat clock
jitter, bila menggunakan osilator cukup stabil, hampir tidak menjadi masalah. Perlu diketahui
juga bahwa dua kali lipat standar deviasi jitter itu, σ, menghasilkan peningkatan 6 dB dalam
amplitudo daya sampling error.
Persyaratan Relax Ditempatkan di Filter Anti-Aliasing
Penggunaan averaging juga akan menyebabkan persyaratan relax anti-aliasing filter (FAA).
Gambar 2.24a menunjukkan persyaratan ditempatkan pada AAF tanpa averaging. Seperti
kita lihat dalam bab terakhir, idealnya, transisi dari frekuensi 3 dB ke ”frekuensi stop” atau
frekuensi Nyquist harus jauh lebih cepat (filter tiba-tiba harus berubah dari gain persatuan
ke gain nol [sesuatu yang kecil] ). Bila menggunakan averaging, Gbr. 2.24b, kita harus
membatasi sinyal input yang diinginkan bandwidth untuk B, lihat Pers. (2.69). Para rolloff
dari filter dalam (b) bisa jauh lebih lambat dan dalam banyak kasus sederhana, single pole , RC
filter semua yang dibutuhkan untuk AAF. Juga, filter averaging kita akan menipiskan output
spektrum ADC, seperti yang terlihat pada Gbr. 2.22, dan membantu untuk menghilangkan
daya sinyal input di atas fs/2K. Signifikansi hal ini akan lebih mudah untuk dilihat sebagai
jumlah pada meningkat poin averaging dan respon averaging filter akan lebih tajam dengan
atenuasi lebih (seperti yang dibahas dalam bagian berikutnya). Tentu saja, hukuman untuk
persyaratan relax dari AAF mengurangi sinyal bandwidth untuk frekuensi sampling tetap.
Persyaratan Linieritas Data Konverter
Pertimbangkan kasus untuk averaging output ADC ditunjukkan pada Gbr. 2.25. Dalam
bagian (a) kita menunjukkan situasi yang ideal dimana titik-titik hitam menunjukkan dua
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output berturut-turut oleh satu spasi LSB (waktu tidak ditampilkan dalam gambar ini). Kelu-
aran ADC, pada bagian (a), terletak di tingkat yang ideal, sedangkan output averaging jatuh
persis di tengah level ini (dan karenanya resolusi kami tingkatkan).
Bagian (b) gambar ini menunjukkan situasi dimana output ADC yang bergeser ke bawah
sebesar 0.5 LSB dari level ideal. Setelah offset ini, poin average bergeser ke bawah juga. Pada
bagian (c) keluaran atas dari ADC (titik hitam diatas) digeser ke bawah sebesar 0.5 LSB
dan sehingga titik average menunjukkan offset 0.25 LSB dari posisi ideal. Sementara kami
menggunakan perbedaan LSB tunggal untuk menunjukkan averaging, kita bisa menggunakan
jumlah LSB untuk menunjukkan bahwa akurasi ADC harus sama dengan atau lebih baik dari
akurasi hasil akhir yang diinginkan filter digital.
Jumlah bit pada ADC (resolusi) N, dan jumlah perbaikan bit dalam resolusi setelah filter-
ing, NInc, digunakan dengan akhir, jumlah total bit (jumlah bit yang keluar dari filter digital)
untuk memberikan
NFinal = N +NInc (2.74)
Output ADC harus, idealnya, mengubah secara bertahap dari tepat tegangan LSB. Pada
kenyataannya, perubahan akan berbeda dari tingkat output yang ideal (seperti yang baru
saja dibahas.) Untuk mencapai peningkatan jumlah bit akhir, output dari ADC harus akurat
(level sebenarnya harus berjarak dari level ideal) ke dalam
±VREF+ − VREF−
2NFinal+1
= ±(0.5LSB) · 1
2NInc
(2.75)
dimana bukan averaging (NInc = 0 dan K = 1) berarti ADC adalah minimal 0.5 LSB aku-
rat. Ini adalah batasan signifikan ketika menggunakan averaging untuk meningkatkan resolusi
ADC.
Hal ini terutama berlaku bila resolusi lebih besar dari 10 bit yang diinginkan dengan INL dan
DNL kurang dari ±0.5 LSB. Kemudian dalam bab ini, dan dalam bab berikutnya, kita akan
melihat topologi feedback yang mungkin relax persyaratan akurasi yang ditempatkan pada
ADC dan memungkinkan averaging untuk lebih efektif menghilangkan kuantisasi noise.
Contoh Soal 2.17
Menambahkan Noise Dither pada input ADC
Diasumsikan, saat pembahasan keuntungan dari averaging atau penghitungan kepadatan
spektral dari kuantisasi noise,tidak sesuai untuk DC atau sinyal yang bergerak lambat (input
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Gambar 2.25. Persyaratan linieritas ketika averaging.
ADC tidak ”busy”). Untuk menyelesaikan masalah ini untuk menambahkan sinyal noise,
untuk input ADC yang memiliki kandungan frekuensi yang tepat dalam jangkauan.
fs
2K
≤ f < fs
2
(2.76)
sehingga dapat di filter oleh filter averaging. Noise ini sering disebut dither (keadaan tidak
pasti atau agitation) karena itu membantu untuk mengacak kandungan spektral dari noise
menjadikan white ( spektrum datar, lihat gambar 2.18.
Gambar 2.26 menunjukkan ide dasar. Dalam (a) sinyal DC diterapkan pada ADC yang
jatuh setengah jalan antara dua transisi kode ADC ditempatkan terpisah dengan 1 LSB. Kode
output ADC tetap tidak berubah terhadap waktu. Dalam (b) sinyal noise ditambahkan ke
input ADC yang memiliki dua keuntungan : 1) Kuantisasi noise (perbedaan antara sinyal input
dan rekontruksi kode output ADC) berubah terhadap waktu, dan 2) output ADC memiliki
beberapa variasi yang membuat itu mungkin untuk ditentukan tegangan DC setelah averaging.
Kami dapat menambahkan sinyal noise untuk input yang kami inginkan dengan rangkaian
yang serupa untuk apa yang ditunjukkan dalam Gambar 2.27. Resistor sederhana ditam-
bahkan dan pengurangan sinyal noise untuk input ADC. Sumber sinyal noise sangat mu-
dah,berasal dari beberapa jenis rangkaian logika asynchronous dan memiliki peak amplitudo
(sebelum pengurangan) dari Vdd (=1.5 V dalam bab ini). Dalam gambar ini perhatikan
bahwa kami telah mengindikasikan bahwa dither input sinyal harus sekitar 0.5 LSB RMS (
mengingat sinyal ideal,acak dan bandlimited yang telah di spesialisasikan oleh Pers.[2.76]).
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Gambar 2.26. (a) Sinyal input DC (b) Sinyal input DC dengan penambahan dither
Gambar 2.27. (a) Sinyal input DC (b) Sinyal input DC dengan penambahan dither
Gambar 2.28. (a) Sinyal input DC (b) Sinyal input DC dengan penambahan dither
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Gambar 2.29. (a) Sinyal input DC (b) Sinyal input DC dengan penambahan dither
Gambar 2.30. (a) Sinyal input DC (b) Sinyal input DC dengan penambahan dither
110 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Nilai 0.5 LSB RMS adalah subjektif dan tidak ada aturan tepat untuk memilih nilai yang
dapat diberikan selain permintaan amplitudo puncak-ke-puncak lebih dari 1LSB. Satu keru-
gian dari penambahan dither adalah mengijinkan penyusutan jangakauan sinyal input ( sinyal
DC pada VDD-1 LSB akan tidak mengguntungkan dari dither karena ADC akan berada pada
output skala penuh).
Sebelum kita mendiskusikan implementasi dari sumber dither, pertimbangkan satu kemu-
ngkinan (PDF Gaussian) untuk fungsi kepadatan probabilitas (PDF) yang diingkinkan oleh
sinyal dither dan input DC ditunjukkan dalam Gambar.2.28 (input dari ADC). Jika kita rata-
ratakan sinyal diatas waktu yang lama, kami memperoleh rata-rata atau sinyal input DC
karena beberapa rata-rata dither mencapai nol.Ini juga berarti bahwa kita dapat memiliki
beberapa kandungan spektral dither dibawah fs/2K sepanjang kita merata-ratakan cukup
sample output ADC untuk membuat kontribusi terhadap SNDR kecil. Itu secara merupakan
ide baik untuk menggunakan Pers.(2.76 sebagai tuntunan agar kandungan spektral dither di-
ijinkan. Akhirnya,pentingnya setiap sinyal dither yang dihasilkan memiliki PDF simetris (
sinyal dither harus mencapai rata-rata VDD/2 sebelum pengurangan amplitudo). Jika tidak,
tidak diketahui offset DC (diketahui offset DC adalah VDD/2 dilemahkan oleh pembagi resistif
dalam gambar.2.27 dalam data konverter (sebenarnya filter) output akan dihasilkan.
Contoh dari implementasi dari sumber noise dither adalah ditunjukkan Gambar.2.29. Kelu-
aran dari baris inverter, yang saling terkait bersama-sama, akan terjadi asynchronous dan
saling bertumbukan antara satu dan lain menyebabkan amplitudo dari sinyal dither untuk
menempati tingkatan selain tingkatan normal VDD dan ground agar nilai waktu yang sinig-
fican. Sinyal dither dapat dibuat lebih acak dengan menambahkan lebih banyak baris in-
verter.Tantangan untuk design ini adalah diatur banyaknya inverter yang digunakan setiap
baris,sehingga penurunan kandungan spectral dalam jangkauan yang diinginkan ( yang dibu-
tuhkan jumalah banyak inverter) dan keluaran rangkaian dither tetap tidak terhubung dengan
clock sampling. Teknik lain untuke menghasilkan noise acak, seperti menggunkan register se-
rial feedback linear, dapat ditemukan dalam sebagian besar buku yang mencakup sisntem
komunikasi.
Plane Z
Ini akan sangat membantu dalam pembahasan kita tentang rangkaian sinyal campuran dan
sistem untuk memperoleh nuansa intuitif untuk respon frekuensi dari sistem diskrit-waktu den-
gan melihat representasi z-domain dari sistem. Menuju tujuan ini, perhatikan fungsi transfer
averager digital sederhana digambarkan dalam Gambar.2.19 dan 2.21 dengan z-transform dari
H(z) =
Y (z)
X(z)
= 1 + z−1 =
z + 1
z
(2.77)
Y(z) adalah output sistem , sedangkan X(z) adalah input system. Perhatikan bahawa
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sistem adalah diskrit dlaam waktu tapi tidak diperlukan dalam amplitudo.Kami dapat tam-
bahkan transform z untuk menukar rangkaian kapasitor dengan nilai kontinu amplitudo se-
bagaimana kita ketahui sebagai data konverter dengan nilai kuantisasi amplitudo. Itu sangat
berguna untuk memahami intuitif dari response frekuensi sistem diskrit untuk plot fungsi
transfer dalam z-plane (gambar 2.30). Gambar 2.30 juga menunjukkan bagaimana Pers.2.77
dapat ditampilkan dalam bentuk z-plane. Pole terletak pada z=0 ( pada lokasi denominator
menuju ke titik nol dan fungsi transfer menuju ke tak berhingga) dan nol terletak pada z=-1
(terletak dimana numerator bergerak menuju nol).
Z-plane umumnya digunakan untuk mendeskripsikan fungsi respo dari sistem waktu diskrit
H(f) dengan asumsi masukkkan pada sistem adalah besarnya satuan sinusoid dengan frekuensi
yang bervariasi,f. Input ini 1.ej2pi
f
fs (= z) mengevaluasi output sistem atau
H(f) = H(z)dievaluasi saat z =
magnitude︷︸︸︷
1 ·
Fase︷ ︸︸ ︷
ej2pi
f
fs (2.78)
Kami harus melihat bahwa satuan satu periode, ditunjukkan pada gambar 2.30 me-
nunjukkan hubungan antara z dan f saat ditetapkan pada Pers.(2.78). Oleh karena itu,
untuk menentukan H(f) dari plot H(z) pada bidang-z, kita hanya mengevaluasi sepan-
jang satuan lingkaran. Untuk menunjukkan bagaimana fungsi transfer dievaluasi hasil-
nya, perhatikan Pers.(2.77) dan sesuaikan dengan plot dari pole dan zero nya yang ditun-
jukkan pada Gambar.2.30 bersama dengan besarnya Per.(2.77) atau Pers.(2.59) diplotkan
terhadap frekuensi dalam Gambar.2.22. Saat DC(f=0 dan z = 1 · e0 = 16 0) titik A pada
Gambar.2.31,gain rangkaian adalah 2 dan dihitung menggunakan
|H(f)| = Jarak zero
Jarak Pole
(2.79)
Jarak dari zero ke titik A adalah 2 sedangkan jarak antara pole dan titik A adalah 1. Oleh
karena itu, ditunjukkan pada Gambar.2.22 besaran H(f) adalah 2. Phasa fungsi transfer
dihitung bersama sumbu x positif menggunakan
6 H(f) = 6 zero− 6 pole (2.80)
seperti yang terlihat pada Gambar 2.22, hasilnya dalam phase sudut zero. Berikutnya per-
hatikan evaluasi H(z)padafs/4(f = fs/4danz = 1 · ej pi2 = 1 6 90), titik B dalam Gambar.2.31.
Jarak dari pole sampai titik B adalah 1 sedangkan jarak antara zero adalah
√
2 hasil dalam
besaran
√
2. Sudut dari pole sepanjang sumbu x sampai titik B adalah 90o, sedangkan sudut
antara zero adalah 45o menghasilkan pada semua response phase adalah −450 (dibuktikan
dengan Gambar.2.22).
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Gambar 2.31. Pole dan zero Z-plane untuk Pers.(2.77)
Dicatat juga 1)setiap filter digital atau sistem response frekuensi adalah bersifat periodic
dengan periode fs ( Satu revolusi lengkap sekitar satu lingkaran), 2) biasanya kita hanya
peduli dengan evaluasi H(z) diatas bagian pada setengah lingkaran (dari DC sampai fs/2
[frekuensi nyquist,fn]), dan 3) pole pada titik pusat tidak memiliki pengaruh pada besaran
response H(z) tetapi dapat mempengaruhi phase response dimana perkalian H(z) dengan z−1,
dengan menambahkan pole pada asal sampai ke beberapa H(z), hanya menggeser keluaran
yang dikemudian waktu. Akhirnya diketahui bahwa jumlah pole pada H(z) harus lebih besar
dari atau sama dengan jumlah zero jika sistem/filter digital ingin di realisasikan dalam bentuk
hardware (keluaran sistem tidak bisa terjadi sebelum input sistem).
Contoh Soal 2.18
Tentukan, menggunakan pendekatan secara grafik yang telah didiskusikan pada pemba-
hasan sebelumnya, besaran dan phase dari fungsi transfer yang ditunjukkan pada Gambar.2.32
yang berada pada frekuensi fs/4.
Jika kita terangkan panjang dari kutub (zero) untuk evaluasi point p(z), kemudian besaran
fungsi transfer diberikan persamaan yang baru sebagai berikut
|H(z)| = z1
p1 · p2
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Gambar 2.32. Pole dan zero Z-plane untuk Pers.(2.19)
Penulisan sudut untuk kutub dan nol sebagaimana telah ditunjukkan dalam gambar, kami
dapat tuliskan response phasa sebagai berikut
6 H(z) = θ3 − θ2 − θ1
Contoh Soal 2.19
Tentukan respon frekuensi pada sistem digital dengan domain response waktu
y[nTs] = x[nTs] + y[(n− 1)Ts]
Gambarkan implementasi hardware sistem dan renspon frekuensinya.
Domain z fungsi transfer untuk sistem ini adalah
Y (z) = X(z) + Y (z) · z−1
atau
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Gambar 2.33. Blok diagram yang digunakan contoh 1.20 untuk integrator digital
H(z) =
1
1− z−1 =
z
z − 1 (2.81)
Implementasi hardware dari sistem ditunjukkan pada Gambar.2.33 bersamaan dengan rep-
resentasi domain-z. Catatan bahwa ukuran kata yang digunakan ( jumlah bits keluaran dari
adder dan jumlah latch) bergantung pada aplikasi.
Gambar 2.34 menunjukkan representasi z-plane dari sistem analog dengan respon besaran
dan phase sistem. Rangkaian ini disebut dengan integrator digital. Untuk menunjukkan
kenapa, mari kita tentukan besaran dan response pahse , menggunakan Pers.(2.81) dan dicatat
z pada numerator adalah hanya pergeseran phase.
H(z) =
z
z − 1 →
Phase Shift︷ ︸︸ ︷
ej2pi
f
fs · 1
ej2pi
f
fs − 1
= ej2pi
f
fs · 1
(−1 + cos2pi f
fs
) + jsin2pi f
fs
(2.82)
Diketahui ∣∣∣∣ 1a+ jb
∣∣∣∣ = 1√a2 + b2 (2.83)
kami tuliskan (perhatikan Pers.[2.61])
|H(f)| = 1√(
−1 + cos2pi f
fs
)2
+
(
sin2pi f
fs
)2 = 1√2(1− cos2pi f
fs
)
(2.84)
dan, evaluasi secara langsung dari plot z-plane,
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Gambar 2.34. Representasi z-plane bersamaan dengan besaran dan phase response untuk
integrator digital
6 H(f) =
dari Zero︷ ︸︸ ︷
2pi
f
fs
−
dari Pole︷ ︸︸ ︷
pi
f
fs
+
pi
2
= 180
f
fs
− 90(derajat)untuk0 < f < fs (2.85)
Saat phase DC dikontribusikan dari zero adalah 0o, sedangkan phase dikontribusikan dari
pole , pada frekuensi sekitas diatas DC adalah 90o, sedangkan phase yang dikontribusikan dari
pole adalah 135o. semuanya menghasilakan response phasa adalah −45o.
Perhatikan kemungkinan input untuk integrator digital (Gambar.2.33) dan menghasilkan
output yang ditunjukkan pada gambar.2.35a dan b masing-masing.Dalam gambar ini kita
menggunakan +1 untuk menunjukkan amplitudo puncak input positif gelombang sinusoidal
dan -1 untuk menunjukkan amplitudo puncak input negatif . Frekuensi gelombang sinusoidal
adalah fs/2 dan juga sesuai dengan plot besaran kita dalam Gambar.2.34, gain adalah 0.5 (
Amplitudo puncak-ke-puncak gelombang sinus dikurangi dengan satu-setengah). Perhatikan
pada Gambar.2.35,kita harus melihat kondisi inisial dari register ( Latch) yang akan digunakan
dalam integrator bersamaan dengan input, menentukan offset DC dalam bentuk gelombang
output. Untuk contoh, jika inisialisasi latch berisi zero dan sample pertama adalah +1, ditun-
jukkan dalam Gambar.2.35a, kemudian kita dapatkan bentuk gelombang yang ditunjukkan
Gambar 2.35b. Jika sebalikanya, sample pertama adalah -1, maka bentuk gelombang secara
keseluruhan ditunjukkan pada Gambar2.35b akan bergeser kebawah oleh +1. Dalam inte-
grator apapun, digital atau analog, ”kondisi awal” akan mempengaruhi bentuk gelombang
keluaran.
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Gambar 2.35. (a) Input dan (b) Output Integrator digital dari Gambar.2.33
Selanjutnya faktor penting yang kita harus perhatikan dalam Gambar.2.35 adalah bahwa
kita mengambil puncak masukkan gelombang sinus sebagai input dari integrator digital yang
akan di buat. Pergeseran titik sample keluaran ADC kami dengan hasil TS/2 di dalam sinyal
semua zero yang dimasukkan ke integrator digital. Hasil tidak merubah pada keluaran inte-
grator. Pergeseran titik sampling dihasilkan Ts/3 pada input interator adalah ±0.5 dengan
disesuaikan puncak-ke-puncak integrator keluaran adalah ±0.25. Dalam berbagai kasus, pada
fs/2 output dari integrator digital adalah satu-setengah amplitudo sinyal input.
Dalam diskusi di atas kami menggunakan pecahan desimal untuk merepresentasikan sinyal
input dan output dari integrator. Dalam praktek implementasiannya kami menggunakan
nomor binary. Mari kita gunakan data konverter ideal kita 8-bit untuk mengambarkan sistem.
Pada konverter ini VREF− = 0 dan VREF+ = 1.5V . Sekali lagi nomor sisntem ini disebut offset
biner. Gambar 2.36 mengambarkan representasi penuh skala sinusoidal menggunakan format
nomor binary offset.
Kami harus membandingkan jumlah binary offset dari Gambar.2.36 dengan jumlah desi-
mal dari Gambar.2.35 dan dicatat bahwa jika kita masukkan komponen DC pada setiap sinyal
pada integrator, secara total kita mendapatkan hasil yang berbeda.Pada Gambar.2.35 kom-
ponen DC input memiliki nilai decimal adalah 0. Memberi masukkan 0 pada integrator kami
menyebabkan output integrator tetap tidak berubah. Pada Gambar.2.36 input komponen DC
adalah tegangan common mode ( (pertengahan anatara tegangan referensi)adalah 10000000.
Nilai masukkan ini untuk hasil integrator dalam output integrator naik sampai terjadi peruba-
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Gambar 2.36. Representasi Format sinusoidal dalam binarry offset
Gambar 2.37. Representasi gelombang sinusoidal dalam format komplemen 2
han dari semua 1 menjadi semua nol ( keluaran berubah seluruhnya). Jelas, offset binarry
merepresentasikan beberapa keterbatasan pratek saat digunakan dalam integartor digital. Un-
tuk menghambat masalah ini, format offset binary biasanya dikonvert ke dalam komplemen 2
format sebelum pada aplikasi integrator digital.
Dalam komplemen 2 bahwa sebelah kiri dari bit adalah bit tanda. Zero merepresentasikan
nomor (kecuali untuk semua nol,00000000, atau tegangan common mode) dan sebuah rep-
resentasikan nomor negatif (lihat Gambar.2.37). Nomor binary offset dapat menterjemahkan
sebelum dan keempat antara nomor komplemen 2 dengan hanya mengkalikan MSB kode (men-
jalankan MSB melalui inverter). Untuk alasan ini dan lain halnya akan didiskusikan lagi ( ke-
mudahan implementasi pengurangan dan tidak ada masalah overflow, komplemen dua adalah
format yang lebih disukasi untuk data kata-kata dalam filter digital.
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Gambar 2.38. Blok diagram filter decimation
2.2.2 Pengurangan Filter ADC
Kami lihat, dari Pers.(2.69)bahwa saat kami menjalankan Averaging dalam komverter data
kami harus membatasi bandwidth sinyal input,B, dengan frekuensi nyquist,fn, dibagi dengan
jumlah rata-rata point,K. Mengetahui hal ini, kami mungkin akan menggurangi tingkatan
pada saat sampling ini keluar dai filter averaging untuk menyederhanakan rangkaian setelah
averaging dan menurunkan disipasi daya. Kami baru, berikan frekuensi sampling yang effektif
berikut ini
fs,baru = 2B =
fs
K
(2.86)
Penurunan frekuensi sampling effektif disebut penipisan dan digambarkan dengan blok
diagram yang ditunjukkan pada Gambar.2.38. Istilah penipisan (atau pemusnahan) dapat
membuat membingungkan karena antara lain hal, definisi kamus adalah ” untuk memilih
dengan banyak dan memusnahkan satu setiap sepuluh.” Asal kata berasal dari hukuman pa-
sukan militer dengan memilih satu dari sepuluh untuk mengeksekusi. Definisi kami bermaksud
bahwa kami melewatkan input sebuah kata melalui filter low-pass digital dan kemudian meng-
hasilkan sampling. Prosedur ini secara effektif melewati data digital melalui filter anti-aliasing
dan kemudian mensampling ulang hasil pada tingkatan yang lebih rendah.
Akumulasi dan Dump
Bentuk yang lebih sederhana kami tulis input dan output penipisan filter, dalam ranah
waktu sebagai berikut
y[Ki · Ts] =
K·i−1∑
n=K(i−1)
x[n · Ts]
K
(2.87)
yang tidak lebih dari rata-rata masukan sampling K. Sebelum bergerak lebih jauh, kami harus
meyakinkan kami memahami persamaan ini. Penipisan filter kami akan mengambik sampling
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input K, menambahkan mereka secara bersamaan, dan kemudian membagi hasilnya dengan K
untuk menentukan rata-rata input. Jika K=16 dan i=1, kemudian sample x[0] melalui x[15]
dijumlah dan dibagi dengan 16.
Seperti kita lihat dalam Contoh.2.17,pembagian dengan K bergantung pada kenaikan jum-
lah bit pada keluaran kata. Sebagai contoh, jika word masukan adalah 8-bit dan K=16 kemu-
dian keluaran word , sebelum dibagi dengan K adalah 12 bit ( penambahan 16, 8-bit word ,
menghasilkan kata 12-bit). Jika kenaikan yang besar dalam resolusi adalah 2-bit, kemudian
hasil akhir ukuran word adalah 10-bit dan kamu akan membuaang dibawah 2-bit. Ini akan
secara efektif lebih berarti bahwa bukan membaginya dengan 16 , kami membagi dengan 4.
Kami dapat menuliskan kembali Pers.(2.87) dalam domain-z (jadi kita memiliki represen-
tasi domain-z untuk penipisan filter) sebagai berikut
H(z) =
Y (z)
X(z)
=
1
K
K−1∑
n=0
z−n =
1
K
(1 + z−1 + z−2 + ...+ z1−K) (2.88)
atau
H(z) =
1
K
· 1− z
−1
1− z−1 · (1 + z
−1 + z−2 + ...+ z1−K) (2.89)
atau akhirnya fungsi transfer domain-z untuk penipisan (rata-rata) adalah
H(z) =
1
K
1− z−K
1− z−1 (2.90)
jika K=2 pada Pers.(2.90) menjadi
H(z) =
1
K
(z + 1)(z − 1)
z(z − 1) =
1
K
(1 + z−1) (2.91)
sebelumnya, mencatat bahwa kita telah membahas hal ini, Pers.(2.59). Perhatikan juga
bahwa pembagian dengan K mungkin dapat diabaikan karena, seperti yang dibahas sebelum-
nya, ukuran word bertambah satu bit saat di tambahkan dua word. (Namun, kami menyadari
penambahan pada resolusi hanya 0.5 bit yang berarti kenaikan SNR sebesar 3dB.)
Satu rangkaian digunakan untuk mengimplementasikan Pers.(2.90) ditunjukkan pada
Gambar.2.39 dan disebut dengan akumulasi dan dump. Untuk memahami pengoperasian
rangkaian ini mari di asumsikan bagian bawah latch dalam kondisi reset. Pengambilan clock
sampling digunakan untuk mengatur clock latch waktu K sampai jumlah input K diakumu-
lasikan. Pada saat di akumulasikan jumlah adalah dibuangnya ke dalam output latch. Pada
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Gambar 2.39. Rangkaian akumulasi dan dump yang digunakan penipisan dan perata-rataan
saat ini juga, bagian bawah latch dalam kondisi reset samapai ke nol untuk memulai proses
akumulasi untuk melanjutkan pengaturan input sample K. Perhatikan clock rate pada input
rangkaian adalah fs dan clock rate yang keluar dari rangkaian adalah fs/K.
Kami dapat menentukan respon frekuensi dari rangkaian akumulasi dan dump dengan
menggatur z = ej2pi
f
fs pada Pers.(2.90) atau
H(f) =
1
K
1− e−jK2pi ffs
1− e−j2pi ffs
=
1
K
· 1− e
−j2pi f
fs,baru
1− e−j2pi ffs
(2.92)
atau, diketahui |1−e−jx| = |(1−cosx)+jsinx| = √(1− cosx)2 + (sinx)2 = √2(1− cosx)
|H(f)| = 1
K
·
√
2(1− cosK2pi f
fs
)√
2(1− cos2pi f
fs
)
=
1
K
·
sin
(
Kpi f
fs
)
sin
(
pi f
fs
) = sinc
(
Kpi f
fs
)
sinc
(
pi f
fs
) (2.93)
Kita dapat mengambarkan respon frekuensi dari akumulasi dan dump aver-
ager/deciminator untuk nilai K yang berbeda seperti yang terlihat pada Gambar.2.40. Per-
hatikan bahwa rangkaian akumulasi dan dump rata-rata K sample sementara juga mengurangi
tingkat word keluaran untuk fs/K(penipisan).
Untuk alasan yang jelas, Pers.(2.93) response frekuensi rangkaian akumulasi dan dump
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Gambar 2.40. Respon frekuensi dari akumulasi dan dump untuk variasi nilai K
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Gambar 2.41. Respons frekuensi umum dari filter rata-rata
atau filter rata-rata dengan respon domain-z yang diberikan Pers.(2.90) disebut dnegan filter
sinc.
Contoh Soal 2.20
Tentukan lokasi pole (kutub) dan zero (nol)(buktikan plot z-plane pada Gambar.2.40 untuk
sebuah filter rata-rata bahwa rata-rata 8 sample.
kami dapat menulis representasi domain-z dari pengrata-rata menggunakan Pers.(2.90)
tanpa fraktor skala K sebagai berikut
H(z) =
1− z−8
1− z−1 =
z−8 − 1
z7(z − 1)
atau
H(z) =
(z−1)(z+1)(z−j)(z+j)(z+ 12−j· 12)(z+ 12+j· 12)(z− 12−j· 12)(z− 12+j· 12)
Z7(z−1)
Bentuk umum respon frekuensi dari filter rata-rata ditunjukkan pada Gambar.2.41. Ini
diinginkan untuk menentukan nilai atenuasi yang terdapat pada filter dengan menentukan
rasio nilai puncak dari lobus utama untuk nilai puncak pada sisi pertama lobe. Jika rasio
ini cukup besar, kami dapat membatasi kepentingan kamu untuk respon filter dibawah fs/K.
Perhatikan juga bahwa ”gain” dari filter K adalah sesuatu yang tidak relevan pada diskusi
respons frekuensi karena kenaikan K berarti meningkatnya ukuran word digitalnya. Ouput
filter adalah skala (dibagi) seperti diskusi sebelumnya dengan beberapa jumlah K berkurang
untuk mendapatkan kenaikan akhir dalam resolusi (jumlah kenaikan bit diatas ukuran input
word).
Atenuasi dapat ditentukan dengan menggunakan Pers.(2.39) dievaluasi pada 1.5(fs/K)
sebagai berikut
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Gambar 2.42. Atenuasi Filter averaging dibandingkan dengan jumlah titik rata-rata K
∣∣∣∣ MainLobeF irstsidelobe
∣∣∣∣ = K · sin(1.5piK
)
untuk K ≥ 3 (2.94)
Persamaan ini di plot dalam Gambar.2.42 terhadap faktor rata-rata K. Perhatikan berapa
jumlah atenuasi maksimum, karena jumlah kenaikan rata-rata, sekitar 13.5 dB. Ini adalah
batas signifikan dan menghasilkan kebutuhan yang digunakan untuk kaskade filter rata-rata
untuk mencapai jumlah besar atenuasi pada frekuensi di atas fs/K ( Lebih lanjut untuk topik
ini sebentar lagi).
Ini juga kepentingan untuk menentukan berapa banyak droop filter akan memperke-
nalkan pada frekuensi sinyal penting. Gambar.2.43 menunjukkan droop (atenuasi) pada input
bandwidth maksimum,B. Kamu=i dapat menghitung jumlah droop, sekali lagi menggunakan
Pers.(2.93) saat f = fs/(2K) = B sebagai berikut
droop =
1
K · sin ( pi
2K
) (2.95)
Harus jelas bahwa jika kami menginginkan jumlah atenuasi besar melalui filter digital av-
eraging (sinc),kita memiliki keterbatasan yang kuat ( hanya 13,5 dB atenuasi maksimum) saat
menggunakan rangkaian dasar akumulasi dan dump dari Gambar.2.39. Untuk meningkatkan
atenuasi kita mungkin mencoba untuk mengkaskade rangkaian akumulasi dan dump seperti
yang terlihat pada Gambar.2.44. Kaskade ini memiliki beberapa masalah praktis. Sementara
atenuasi dapat ditingkatkan mencapai L · 13.5dB, dimana L adalah jumlah tahapan, out-
put akhir mengambil sample frekuensi drop untuk fs/K
−L dan frekuensi input maksimum,
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Gambar 2.43. Droop pada tepi bandwidth sinyal saat menggunakan filter averaging
Gambar 2.44. Rangkaian kaskade akumulasi dan dump untuk meningkatkan atenuasi filter
B turun mencapai 0.5fs/K
−L. Untuk mengambarkan keterbatasan yang telah ditetapkan
oleh kaskade akumulasi dan dump, mari kita asumsikan kami membutuhkan 60 dB atenuasi
melalui filter dan frekuensi sampling kami ,fs = 100MHz. Jika K=8, kemudian kami mem-
butuhkan kaskade 5 tahap akumulasi dan dump. Frekuensi sampling yang keluar pada tahap
akhir adalah 3KHz! Droop pada 1.5 kHz(B) tetap 3.9 dB. Secara jelas, rangkaian kaskade
akumulasi dan dump tidak praktis untuk kebanyakan situasi.
Averaging tanpa penipisan
Dalam satu tahap akumulasi dan dump melakukan averaging dan penipisan. Dengan kata
lain, untuk contoh dengan K=4, menyimpulkan 4 input sample, di tunujukkan pada tahapan
akhir, dan hasilnya melewati output:
OutputPertamaakumulasidandump︷ ︸︸ ︷
x(1) + x(2) + x(3) + x(4) +
OutputKedua︷ ︸︸ ︷
x(5) + x(6) + x(7) + x(8) +x(9) + .... (2.96)
Kita bisa mendapatkan filter yang jauh lebih efisien dan praktis jika rata-rata sample input
tanpa penipisan (pengurangan frekuensi sample). Clock frekuensi hasil keluaran akhir (tanpa
Konverter Data SNR 125
penipisan) dapat di atur sampai 2B (Pers.[2.69] dan bisa terjadi pada tahap selanjutnya dalah
pembangunan filter. Pengurangan pada frekuensi sampel menggurangi daya dan kompleksitas
rangkaian (sebagai contoh, rangkaian multiplier dapat digunakan pada filter digital).
Perhatikan jumlah yang sedang berjalan di bawah ini
OutputPertamaaverager︷ ︸︸ ︷
x(1) + x(2) + x(3) + x(4) +x(5) + x(6) + x(7) + x(8) + x(9) + ...
x(1) +
Outputkeduaaverager︷ ︸︸ ︷
x(2) + x(3) + x(4) + x(5) +x(6) + x(7) + x(8) + x(9) + ...
x(1) + x(2) +
Outputketigaaverager︷ ︸︸ ︷
x(3) + x(4) + x(5) + x(6) +x(7) + x(8) + x(9) + ...
x(1) + x(2) + x(3) +
Outputkeempataverager︷ ︸︸ ︷
x(4) + x(5) + x(6) + x(7) +x(8) + x(9) + ...
(2.97)
Itu harus jelas bahwa output averager yang terjadi pada tingkat yang sama sebagai average
masukan filter ( tidak ada perubahan dalam frekuensi sampling). Representasi z-domain dari
averager adalah sama sebagai fungsi transfer acumulasi dan dump itu.
y(nTs) =
x[nTs] + x[(n− 1)Ts + x[(n− 2)Ts + ...
K
→ Y (z) = X(z)(1 + z
−1 + z−2 + ...+ z1−K
K
atau, meninjau Pers.(2.88) dan (2.89), sekali lagi hasilnya dalam
H(z) =
1
K
· 1− z
−K
1− z−1 (2.98)
dimana pembagian dengan jumlah titik rata-rata,K,(K adalah empat pada Persamaan
[2.97] dilakukan hanya dengan menyesuaikan ukuran word akhir dengan panjang yang di-
inginkan (seperti yang dibahas sebelumnya dan contoh 2.17). Fungsi transfer cascade L pada
filter avaeraging ini dapat dituliskan sebagai berikut
H(z) =
[
1
K
· 1− z
−K
1− z−1
]L
(2.99)
atau
126 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
|H(f)| =
[
sincKpi f
fs
sincpi f
fs
]L
(2.100)
Sebelum kita mendiskusikan implementasi filter averaging ( disebut filter sinc), mari kita
pinjam hasil dari Gambar.2.42 dan 2.43 dan perhatikan atenuasi untuk cascade filter averaging
L adalah ∣∣∣∣ MainlobeF irstsidelobe
∣∣∣∣ = ∣∣∣K · sin pi2K ∣∣∣−L ≈ L · 13dBuntuk K ≥ 8 (2.101)
sedangkan droop pada frekuensi input B maksimum, adalah
droop =
[
K · sin
( pi
2K
)]−L
≈ L · (−3.9)dBuntuk K ≥ 8 (2.102)
Perhatikan juga bahwa Persamaan.(2.69) yang masih berlaku, yang berarti bahwa kami
tidak memiliki batasan maksimum frekuensi input yang diijinkan.
Untuk membandingkan cascade filter averaging untuk keterbatasan yang ditetapkan oleh
cascade akumulasi dan dump seperti diskusi sebelumnya, sekali lagi mari kita asumsikan kami
membutuhkan 60 dB atenuasi yang melalui filter averaging dan frekuensi sampling kami adalah
fs = 100MHz. Jika K=8, kemudian kami membutuhkan untuk menkaskade 5 tahapan filter
averaging seperti yang terlihat apda Gambar.2.45.Clock frekuensi yang dihasilkan pada tahap
akhir adalah 100 MHz dan perlu dikurangi sampai 12.5 MHz pada tahap terakhir dengan hanya
membagi peneurunan clock sebelum mengatur akhir clock latch atau dengan menngunakan
akumulasi da dump pada tahap akhir. Tingkat output 12.5 MHz dan bandwidth frekuensi
input ,B ,6.25 MHz harus dibandingkan dengan 3KHz clock frekuensi output dan 1.5 kHz
frekuensi input yang telah dihitung sebelumnya untuk cascade akumualsi dan dump. Droop B
tetap 19.5 dB dan dapat menjadi perhatian serius dalam banyak situasi. Pastinya, pembatasan
bandwidth input sejaun ini menggunarangi droop pada B. Gambar 2.46 menunjukkan respon
frekuensi cascade filter averaging (Respon frekuensi yang diberikan oleh Pers.[2.100]).
Persyaratan Muda Yang Diletakan Pada Peninjauan ulang Filter Anti-Aliasing
Perhatikan input ke ADC, spektrum ditunjukkan pada Gambar.2.47a dihasilkan dari mele-
wati sinya input yang melalui filter anti-aliasing (AAF). AAF telah menghilangkan semua isi
spektral di atas fs − fs/K, seperti yang akan kita tunjukan pada saat ini, untuk menghin-
dari aliasing saat menggunakan filter averaging digital (dengan respon spektral ditunjukkan
pada Gambar.2.46). Pada output ADC, setelah mengambil sample dan aliasing, karakteristik
sinyal ditunjukkan pada Gambar.2.47b dan c. Pada Gambar.2.47b kami tampilkan produksi
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Gambar 2.45. Rangkaian cascade averaging untuk menambang atenuasi filter
Gambar 2.46. Response secara umum frekuensi filter averaging ,Persamaan.(2.100)
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Gambar 2.47. Bagaimana filter (averaging) digital membantu menghilangkan komponen spek-
tral aliasing
ulang individual dari spekture dasar aslinya. Pada (c) kami mengkombinasikan spektrum un-
tuk menanmpilkan spektrum output ADC kontinu dan termasuk gambaran response frekuensi
filter digital. Dari Gambar.2.47c harus memperhatikan mengapa AAF harus membatasi isi
spektrum input ADC untuk f − fs/K. Pada fs/K keluaran filter digital mencapi nol.Ini
mengasumsikan lobus sis pertama, dalam filter digital , cukup kecil sehingga jumlah aliasing
sebelumnya fs/K diabaikan. Dalam banyak sistem yang menggunakan proses sinyal digi-
tal, tiba-tina cutoff ditambah filter low pass digital digunakan setelah proses averaging dan
penipisan untuk memenuhi penambahan penghapusan sinyal alias.
Perhatikan, pada Gambar 2.47d output digital filter, seperti yang disebutkan sebelumnya,
memiliki respon periode frakuensi (sehingga spektrum dari filter digital akan masih memiliki
komponen alias tapi mudah-mudahan tidak dalam spektrum dasar). Sebagai contoh lebih
lanjut dari sifat periodik dari semua filter digital, mempertimbangkan K = 8 respon frekuensi
filter averaging ditunjukkan pada Gambar.2.48 (lihat Gambar. 2.40 untuk perbandingan).
Perhatikan bahwa jumlah titik dalam respon frekuensi antara DC dan fs yang mencapai nol
(jumlah nol dalam fungsi transfer) adalah tujuh (karena nol di DC dibatalkan oleh tiang di
DC [z = 1].)
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Gambar 2.48. Sifat periodik filter averaging K = 8
Implementasi FilterAveraging
Jika tidak berhati-hati, filter averaging dapat mengambil sejumlah besar area chip. Pa-
da bagian ini kita membahas bagaimana menerapkan filter averaging dengan respon yang
diberikan oleh Pers.(2.99) dan (2.100). Untuk memulainya, mari kita bagi filter averaging
menjadi dua bagian, tidak termasuk faktor skala K,
y[nTs] = x[nTs]− x[(n− 1)Ts] (2.103)
dan fungsi transfer domain-z diberikan berikut
H(z) =
Y (z)
X(z)
= (1− z−1) (2.104)
Response frekuensi differentiator adalah ( terlihat Gambar.2.51
|H(f)| =
√
2
(
1− cos2pi f
fs
)
(2.105)
dan response phse adalah
6 H(f) =
pi
2
− pi f
fs
untuk0 < f < fs (2.106)
Kami telah melihat fungsi transfer integrato pada Contoh.2.20. Sebuah desain integra-
tor digital ditunjukkan pada Gambar.2.49. Satu-satunya perbedaan antara rangkaian pada
Gambar.??dan Gambar.2.33 adalah perubahan pahase response dari rangkaian.
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Gambar 2.49. Alternatif Integrator Digital
Gambar 2.50. Blok diagram differentiator digital
Representasi z-domain dan skematik dari diferentiator ditunjukkan pada Gambar.2.50.
Perhatikan penggunaan subtraction pada differentiator. Domain waktu mendeskripsikan dif-
ferentiator digital diberikan sebagai berikut
H(z) =
[
1− z−K
1− z−1
]L
=
Ldifferentiators︷ ︸︸ ︷
(1− z−K)L .
Lintegrators︷ ︸︸ ︷(
1
1− z−1
)L
(2.107)
Sekali lagi, seperti semua filter digital telah kita bahas dalam bab ini, respon fasa linier
(delay konstan berarti ada distorsi fase). Perhatikan juga , dengan asumsi nomor komplemen
2 representasi yang digunakan untuk I / O dalam differentiator , bahwa pengurangan dari
dua nomor, A - B, dapat dicapai dengan menggunakan adder dengan B komplemen masukan
(dijalankan melalui inverter) sebelum aplikasi untuk adder dan adder dengan membawakan
yang terkait dengan logika satu.
Berikutnya perhatikan rangkaian comb filter digital (atau differentiator pada rentang
frekuensi) ditunjukkan pada Gambar.2.52. Kami harus menyadari rangkaian fungsi trans-
fer dari Pers.(2.107) sebagai berikut
H(z) = 1− z−K = z
K − 1
zk
dengan besaran response diberikan oleh
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Gambar 2.51. Magnitude dan pahse response differentiator digital
Gambar 2.52. Blok diagram filter comb digital
|H(f)| =
√
2
(
1− cos2piK f
fs
)
Gambar 2.53 menunjukkan respon plane-z dan frekuensi untuk filter comb dengan berba-
gai nilai delay K filter comb. Sebelum kami memproses dengan implementasi filter averaging
yang didefinisikan oleh Pers.(2.107). Mari didiskusikan,intuisi, bagaimana kami memperoleh
dasar filter comb digital dan membuat low pass, filter averaging. Ingat bahwa kami meng-
wvaluasi 1 − z−K selama lingkaran satuan, pada plane-z, untuk menentukan H(f). Jika kita
lihat Gambar 2.40 kami melihat bahwa hanya satu perbedaan antara filter comb dan filter
low-pass averaging adalah nyata bahwa dudah ditambahkan pole untuk fungsi transfer pada
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Gambar 2.53. Respon frekuensi dan plot z-plane untuk berbagai nilai K dalam filter comb
saat DC (sebagai contoh z=1) untuk membatalkan zero pada DC. Hal ini penting karena kita
akan mampu untuk membuat rangkaian averaging high-pass dan band-pass dengan mengambil
filter comb dan membatalkan penempatan zero pada titik lain dalam satuan lingkaran.Kami
akan mendiskusikan hal ini lebih detail pada 2 bab berikutnya. Perhatiakn bahwa yang di-
gunakan Pers.(2.79) dan (2.80), kami harus dapat melihat bagaiam pembatalan zero dengan
pole dihasilkan pada filter low-pass.
Filter comb pada Gambar.2.52 atau differentiator pada Gambar 2.50 adalah sebuah contoh
dari filter finite impulse response(FIR)digital. Menerapkan unit impulse amplitudo untuk
input dari filter comb, dan nol pada semua kondisi, akan menyebabkan output filter comb
untuk mencapai saat impulse di terapkan dan KTs kemudian dan nol pada lain waktu. Dengan
kata lain, output response filter memiliki durasi terbatas.
Integrator (kadang-kadang disebut akumulator) ditunjukkan pada Gambar.2.34 adalah
contoh dari filter infinite impulse response(IIR) digital. Penerapan unit impulse amplitudo
untuk input dari integrator digital, dengan nol pada waktu yang tersisa , menyebabkan output
integrator meningkat sampai satu dan tetap satu sampai waktu yang tak terbatas. Dengan
kata lain, respon output integrator adalah durasi tak terbatas.
Persamaan(2.107) dapat diimplementasikan dengan L integrator cascading dan filter L
comb (differentiators) seperti yang ditunjukkan pada Gambar.2.54. Seperti yang kita diskusi
sebelumnya,integrator memiliki gain ”tak terbatas” pada DC, yang dapat mengakibatkan
overflow register. Namin, jika kita menggunakan representasi nilai komplement 2, kita akan
melihat bahwa kita memperoleh jawaban yang tepat keluar dari filter selama panjang word
yang digunakan untuk implementasi filtwr cukup panjang (menggunakan komplemen dua akan
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Gambar 2.54. Implementasi filter averaging menggunakan filter integrator dan comb.
membatasi permasalahan overflow).
Contoh Soal 2.21
Perhatikan filter averaging (Pers.2.107) menggunakanL=3 dan K=8 dengan panjang word
input adalah 8-bit. Tentukan jumlah akhir dari bit yang keluar dari filter dan menunjukkan
bahwa input yang konstan 01110000 (+112 komplemen dua) menghasilkan kode output yang
benar. Juga membahas masalah overflow.Dari Persamaan.(2.53) kami dapat menghitung ke-
naikan resolusi dari 1.5 bit jadi output akhir ukuran word harus menjadi 10 bit ( asal 8 bit
plus input ditambahakn 1.5 bit dari averaging sample 8).
”Gain” filter pada DC dari Persamaan.2.46, KL = 512. Hal ini berarti bahwa input kami
8 bit yaitu 112 (0111 0000) akan dikalikan dengan 512 dan menghasilkan sebuah output,
sebelum scalling, dari 57.344 atau kode biner dari 0 11100000 0000 0000 (17 bit dalam kasus
umum). Dari Persamaan.(2.100) kita akan membagi kode ini dengan 512 (drop lebih rendah
9-bit).Namun, ini akan menghasilkan ukuran word yang sama dengan ukuran word masukan
(keduanya 8 bit dan tidak ada peningkatan dalam resolusi). Jadi, untuk sinyal input umum
adalah perbedaan waktu dan untuk memperoleh 1o bit terakhir, kami membagi 17-bit output
filter dengan 128 (drop dibawah 7-bit jadi output akhir kami adalah 10-bit atau 01 1100 0000
[448=4 . 112 sejak 10-bit]). Blok diagram implementasi filter ditunjukkan pada Gambar.2.55.
Sebuah MUs di butuhkan antara setiap tahapan integrator untuk menyesuaikan ukuran word
komplemen dua meningkat lob2Kbit (lihat tahap pertama).
Mari kita membahas masalah overflow. Untuk menjaga sederhan diskusi, mari kita per-
hatikan integrator tunggal dan tahap filter comb, yaitu L=1. Sebuah kekostanan komplemen
2, 8 bit inputnya 0111 0000 (+112) masuk kedalam integrator akan menghasilkan sebuah
output, asumsi kami memulai dengan semua nol yaitu
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Gambar 2.55. Blok diagram filter yang didiskusikan pada Contoh.1.22
Output(Sum0) 000 0000 0000 0(atau V cm[komplemen2]
Input1 000 0111 0000 112
Sum1 000 0111 0000 112
Input2 000 0111 0000 112
Sum2 000 1110 0000 224
atau sebelum input adalah konstan 000 0111 0000(112)
Sum3 001 0101 0000 336
Sum4 001 1100 0000 448
Sum5 010 0011 0000 560
Sum6 010 1010 0000 672
Sum7 011 0001 0000 784
Sum8 011 1000 0000 896
Sum9 011 1111 0000 1008
Sum10 100 0110 0000 1120
Sum11 100 1101 0000 1232
Sum12 101 0100 0000 1344
Sum13 101 1011 0000 1456
Sum14 110 0010 0000 1568
Sum15 110 1001 0000 1680
Sum16 111 0000 0000 1792
Sum17 111 0111 0000 1904
Sum18 111 1110 0000 2016
Sum19 000 0101 0000 80 overflow!
Sum20 000 1010 0000 192
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Semua sum ini adalah yang diterapkan pada filter comb kami. Karena K=9, kami tidak
akan memiliki output filter comb yang dimaksud sampai kesembilan output integrator kami.
Pada saat ini output filter comb akan menjadi perbedaan antara Sum1 dan Sum0, yaitu
Sum9-Sum1. Output integrator kesembilan adalah 1008 sedangkan yang pertama adalah 112.
Perbedaan yang terjadi 896 (011 1000 0000 atau 8 . 112 karena 11 bit). Bahkan, kita dapat
mengambil perbedaan apapun antara 8 clock cycle bagian pada sum, bahkan setelah overflow
, dan mendapatkan hasil ini (perhatikan hanya pada dibawah 11 bit). Sebagai contoh, Sum18-
Sum10 adalah
Sum18 111 1110 0000 (2016)
minus Sum10 100 0110 0000 (1120)
(896)
Pada komplement 2 untuk pengurangan, kami mengkomplementkan dan menambah satu (
menentukan carry pada adder dalam bit tinggi) untuk jumlah pengurangan kita, yang hasilnya
untuk contoh ini, bahwa kita tidak membuat bit ke 12 pada sum. Sebagai contoh terakhir.
Sum18 111 1110 0000 (2016)
Sum10(comp) 011 1001 1111 (1120)
plus 1(carryadder)
011 1000 0000 (896)
Sebagai contoh terakhir.
Sum19 000 0101 0000 (80) atau Sum19000 0101 0000
minus Sum11 100 1101 0000 (1232) atau Sum11(comp)011 0010 1111
difference (−1152atau896) plus 1
011 1000 0000 (896)
Sementara ini diskusi terakhir difokuskan pada L = 1, kita bisa menggunakan beberapa
tahap selama ukuran register di integrator kami dapat menampung bilangan biner minimal
K · 2N , dimana N adalah jumlah bit dalam word masukan.
Kita mungkin melihat dari contoh ini bahwa jumlah hardware yang dibutuhkan untuk
menerapkan filter averaging adalah signifikan. Kontribusi utama untuk ukuran layout fil-
ter akhir a adalah register yang digunakan dalam filter comb(total dua puluh empat 17-bit
register yang digunakan.) Ternyata, seperti yang dibahas sebelumnya, bahwa kita dapat
136 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 2.56. Menggunakan pengurangan pada clock frekuensi untuk kompleksitas rendah
pada filter averaging
menggunakan penurunan clock frekuensi (penipisan) untuk mengurangi jumlah register yang
digunakan dalam filter comb, Gambar. 2.56. Dengan membagi frekuensi clock turun oleh
K, kita dapat mengurangi jumlah register yang digunakan dalam setiap filter comb menca-
pai satu. Pada Gambar. 2.54 yang ada atau Gambar. 2.56 delay digunakan dalam filter
comb adalah KTs. Gambar 2.56 adalah cara lebih baik untuk mengimplementasikan filter
penipisan/averaging (namun, lihat keterangan di bawah aliasing untuk masalah implementasi
praktis).
Masalah Aliasing saat menggunakan Penipisan
Sementara kita digunakan untuk membahas masalah aliasing saat pengmbilan sample
suatu bentuk gelombang analog, kami juga dapat mendiskusikan aliasing ketika melakukan
pengambilan ulang sample bentuk gelombang digital.Mengurangi pengambilan sample atau
clocking frekuensi (penipisan) dapat dianggap sebagai pengambilan ulang sample bentuk
gelombang digital pada tingkat rendah, Gambar.2.57. Pada Gambar 2.57 filter averaging
dapat dianggap sebagai filter anti-aliasing dengan spektral non-zero yang berisi sampai fs/K
( dengan asumsu lobe samping cukup di bawah lobe utama),saat mengatur latch pada output
dapat dianggap sebagai sampler.
Gambar 2.58a menunjukkan output spektrum filter averaging (lihat juga Gambar.2.47)
dengan asumsi lobe samping cukup kecil sehingga mereka tidak masalah. Jika kita melakukan
ulang sample sinyal ini pada fs/K, kami memperolek spektrum yang ditunjukkan pada
Gambar.2.58b.Spektrum yang dihasilkan menunjukkan adanya masalah ( aliasing pada spek-
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Gambar 2.57. Pengambilan ulang sample bentul gelombang digital
trum dasar) yang akan dihadapi menggunakan filter dari Gambar 2.56 ,kecuali bandwidth,B,
sinyal input kami dibatasi,menggunakan filter analog anti-aliasing atau digital filter terpisah
untuk fs/K.Karena seperti yang dibahas sebelumnya , kami dapat menggunakan filter aver-
aging untuk menghilangkan sinyal tambahan aliasing. Sementara kami hanya dapat menarik
isi sinyal sampai B (Pers.[2.69], kami masih bisa mendapatkan isi sinyal yang tidak diinginkan
antara B dan fs/K itu adalah aliasing pada spektrum dasar, itu semua diingikan untuk menye-
selesaikan permasalah secara bersamaan.Kami dapat melakukannya dengan mengambil ulang
sample pada 2(fs/K). Filter penipisan/averaging ditunjukkan pada Gambar.2.56 diubah se-
hingga pembagi dibagi dengan K/2. Dan ditambah dengan register untuk filter comb, filter
comb adalah 1− z−2. Spektrum yang dihasilkan ditunjukkan pada Gambar.2.58c. Perhatikan
bahwa aliasing sangat penting diperhatikan dalam mendesain sebuah filter averaging.
Jika amplitudo sisi pertama lobe tidak cukup kecil, seperti yang diasumsikan pada
Gambar.2.58,membesarkan frekuensi pengambilan ulang sample atau frekuensi penipisan da-
pat digunakan untuk meminimalisasikan aliasing. Biasanya clocking frekuensi menengah
adalah 4 · (fs/K). Output bentuk gelombang sample filter averaging ditunjukkan pada
Gambar.2.59a,dimana amplitudo sisi lobe tidak lagi signifikan. Gambar 2.59b menunjukkan
spektrum dengan asumsi K=8 dan frekuensi ulang sample adalah fs/2(= 4 · [fs/8]) (berarti
pembagi pada Gambar 2.56adalah fs/(K/4) dan setiap tahapan filter comb menggunakan
empat register [1 − z−4]).Perhatikan bagaimana sisi lobe ke tiga aliasing masuk ke spek-
trum dasar pada contoh ini, sementara lobe samping pertama aliasing masuk ke spektrum
dasar pada Gambar 2.58c ( walaupun itu tidak ditunjukkan pada gambar). Pada Gambar
??menunjukkan rasio lobe utama sampai lobe samping ketiga mendekati 20 dB (diasumsikan
K ≥ 8).Kemungkinan jumlah besar dari baseband aliasing secara bersamaan dengan droop
pada B mungkin menghasilkan bandwidth input, B dibatasi untuk frekuensi dibawah fs/(2K)
dengan AAF analog atau penambahan digital filter eksternal yang diinginkan ( untuk lebih
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Gambar 2.58. Menampilkan spektrum sinya sebelum penipisan(a) dan setelah (b) dan (c)
lanjut sebentar lagi). Akhirnya, perhatikan bahwa pada DC (atau lebih frekuensi rendah) pa-
da Gambar.2.58b,2.58c atau 2.59b pada dasarnya tidak adanya sinyal alias. Ini hasil dari zero
pada filter averaging fungsi transfer, Pers.(2.98), tepat pada kelipatan frekuensi penipisan.
Sebuah Catatan Masalah Stabilitas
Perhatikan bobot blik diagram filter yang terintegrasi ditunjukkan pada Gambar.2.61.
Output rangkaian yang dikembalikan setelah dikalikan dengan a.Perkalian dengan a mungkin
dilakukan dengan pengali khusu atau mungkin hanya sebuah operasi pergeseran (Pengalian
dengan 0.5 hanya sebuah operasi pergeseran ke kanan). Output rangkaian pada domain-waktu
dituliskan sebagai berikut
y[nTs] = x[(n− 1)Ts] + a · y[(n− 1)Ts] (2.108)
atau
y[nTs] = x[(n− 1)Ts] + a · y[(n− 2)Ts] + a2 · x[(n− 4)Ts] + a3 · x[(n− 4)Ts] + ... (2.109)
yang jelas akan terlihat jika a > 1.
Representasi domain-z pada Persamaan.(2.108) adalah
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Gambar 2.59. Menunjukkan sinyal spekjtrum dengan lobe samping yang signifikan(a) sebelum
penipisan (b) dan setelah penipisan.
Gambar 2.60. Menipiskan empat kali tingkat nyquist. Ditunjukan (alias) lobe samping ketiga
Gambar 2.61. Bobot filter yang terintegrasi
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Gambar 2.62. Representasi plane-z dan besaran response untuk bobot filter yang terintegrasi.
H(z) =
1
z − a (2.110)
Gambar 2.62 menunjukkan plot z-plane dan besarnya ditentukan oleh persamaan ini. Jika
a > 1 menjadikan H(z) tidak stabil,sehingga untuk sistem yang stabil kami harus memenuhi
pole kami untuk berada dalam unit lingkaran. Tidak ada batasan dalam zero.Ini terdengar
cukup mudah, namun, perhatikan bahwa kami miliki, disebagian filter digital yang telah diba-
has sebelumnya, pole terletak dengan benar pada unit lingkaran. Jika ada pembulatan pada
jumlah digital kami, kami dapat dihadapkan pada filter digital yang tidak stabil. Ini akan
menjadikan kejadian yang biasa saja,filter digital diimplementasikan menggunakan software,
jika tidak ada perawatan untuk membatasi error. Sebelum kami menggunkanb nomor inte-
greter pada implementasi hardware kami, ketidakstabilan seharusnya tidak menjadi masalah
kecuali kita memulai untuk membulatkan jumlah untuk meningkatkan kompleksitas perangkat
keras ( dilakukan pembagian atau perkalian) tanpa berhati-hati.
Penipisan mengurangi sampai 2B
Pada banyak situasi (misalnya, kami ingin mengirimkan output modulator)itu diinginkan
untuk mengurangi clocking frekuensi turun sampai 2 kali frekuensi nyquist. Karena frekuensi
nyquist untuk output bandwidth B adalah fs/(2K), output akhir kami clocking frekuensi
akan menjadi fs/K = 2B. Sebagaimana yang kita bahas selanjutnya, atau tahapan kedua,
penipisan dapat menghasilkan aliasing yang signifikan. Untuk menghilangkan aliasing ini, filter
digital sering digunakan untuk membatasi bandwitdh, setelah tahapan penipisan pertama ,
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Gambar 2.63. Topologi umum averaging dan penipisan untuk oversample ADC.
untuk fs(2K) = (B). Sebelum kami lanjut lebih jauh lagi, mari kita simpulkan diskusi selama
ini untuk situasi yang berbeda.
1.Input, untuk ADC adalah dibatasi-band sampaiB = fs/(2K). Pada situasi ini kita dapat
menggunakan topologi pada Gambar.2.56 secara langsung, penipisan pengambilan sample
clock dari fs sampai fs/K dalam satu tahapan. Filter comb menggunakan satu register.
Ukuran terkecil filter averaging /decimation yang dihasilkan dalam situasi ini dan ouput rate
clock adalah 2B.
2.Input,untuk ADC adalah dibatasi-band sampai 2B(= fs/K). Pada situasi ini filter aver-
aging menyediakan penghabusan sinyal alias, lihat Gambar.2.47. Diasumsikan isi sinyal alias
pada lobus sisi pertama tidak signifikan, kita dapat menggunakan topologi pada Gambar.2.56
dengan pembagi (K/2) dan 2 register pada setiap filter comb; yaitu, setiap filter comb
memiliki fungsi transfer 1 − z−2. Pengambilan sample clock akan berkurang dari fs sam-
pai fs/(K/2).Ouput rate clock adalah 4B.
3.Input,untuk ADC adalah dibatasi band sampai frekuensi nyquist fs/2 ( situasi umumnya
dimana AAF analog memiliki persyaratan yang paling mudah).Pada situasi ini filter averaging
akan menyediakan lagi beberapa penghapus sinyal alias. Kami dapat menggunakan topologi
pada Gambar.2.56 dengan pembagi (K/4) dan 4 register pada setiap filter comb,yaitu setiap
filter comb memiliki fungsi transfer 1− z−4.Pengambilan sample clock akan berkurang dari fs
sampai fs/(K/4).Ouput rate clock adalah 8B.
4. Gambar 2.63 menunjukkan seluruh sistem untuk kasus 3, di atas, dengan penambahan
filter digital pada output dari penipisan tahap pertama untuk mengurangi sampling, atau
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output frekuensi clocking, untuk 2B. Filter digital yang digunakan dalam tahap penipisan
kedua umumnya setengah-band filter digital (dibahas dalam buku-buku di digital filtering.).
Filter Half-band digunakan karena kesederhanaan dari implementasi mereka (setengah dari
koefisien filter adalah nol) dan nyatanya bahwa frekuensi transisi filter adalah simetris disekitar
clocking frekuensi dibagi 4 ( yaitu kita dapat menggunakan , dengan pembagi atau 2 kaskade,
filter half-band , untuk mengatur frekuensi cutoff filter untuk B saat frekuensi clocking adalah
4[fs/K] = 8B).
Gambar 2.64 menampilkan spektrum sinyal pada Gambar.2.63 pada kondisi umum.Bagian
gambar 2.64a adalah input AAF, bahwa telah digambarkan dengan bentuk sembarang. Pada
2.64b kami melihat bahwa AAF membatasi sinyal spektrum input sampai fs/2 (dan seharus-
nya kami melihat sekali lagi, persyaratan yang mudah ditempatkan pada AAF saat menggu-
nakan oversampling).Gambar 2.64c menunjukkan spektrum output ADC yang dihasilkan dari
pengambilan sample bentuk gelombang input(sebenarnya output AAF). Setelah tahap per-
tama decimination, 2.64d,sinyal yang dilewati melalui filter sinc (averaging) dan melakukan
sample ulang pada 4(fs/K)(= fs/2saatK = 8). Gambar 2.64e menunjukkan output filter half-
band sebelumnya untuk menurunkan-pengambilan sample ( tahap kedua decimation).Gambar
menasumsikan filter half-band adalah clock dengan clock frekuensi effektif 4B ( sebenarnya
clock frekuensi adalah 8B seperti pembahasan diatas). atau 4|fs/(K/4)|. Sehingga frekuensi
cutoff filter adalah B.Implementasi filter half-band mungkin juga menggunakan sinyal clock
frekuensi tinggi untuk memudahkan implementasi filter. Akhirnya, 2.64f menunjukkan hasil
spektrum setelah penipisan terakhir.Clock frekuensi yang keluar pada tahap akhir adalah 2B,
sementara bandwidth sinyal yang diinginkan adalah B.
Ini penting untuk diingat bahwa ada pengecualian beberapa alasan untuk clock frekuensi
yang rendah (misalnya, kita ingin menyimpan output sinyal digital filter averaging /ADC
pada memori), kami dapat membatasi masalah aliasing yang terkait dengan penipisan (lihat
Gambar.2.58) dan ditambahkan kompleksitasan. Diperhatikan juga bahwa spektrum yang
diinginkan Gambar.2.64e yang harus besar-besaran membangun ulang menggunakan DAC
dan membangun ulan filter (RCF). Dikarenakan isi spektral yang tidak diinginkan, secara
langsung di atur untuk membangun ulang isi yang diinginkan menjadi kesempatan yang lebih
saat penipisan turun sampai 2B.
2.2.3 Interpolasi Filter untuk DAC
Pada bab terakhir ini akan kami diskusikan bagaimana kami dapat merata-ratakan output
ADC resolusi rendah dengan filter avarage untuk meningkatkan resolusi ADC yang efektif,
gambar 2.40.Pada bagian ini kami akan membahas bagaimana hal-hal yang berhubungan
dengan interpolasi atara input digital DAC untuk mencapai resolusi output yang besar efektif
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Gambar 2.64. Spektrum sinyal hasil
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Gambar 2.65. Diagram blok dari DAC bahwa menggunakan interpolasi untuk meningkatkan
resolusi effektif DAC
Gambar 2.66. Bagaimana rangkaian interpolasi meningkatkan rate sample saat mengenalkan
sample diantara sample yang telah ada
sekaligus mengurangi resolusi yang diperlukan dari DAC, gambar 2.65.(untuk menyisipkan
adalah untuk memperkirakan nilai antara dua nilai yang diketahui). Kami menggunakan
simbol yang sama dan terminalogi dari bagian akhir di bagian ini.
Seperti pada bagaian terakhir, kriteria Bennet harus valid . Khususnya, digital word harus
busy dan DAC harus linear dengan resolusi akhir yang diingnkan (yaitu, N-bit DAC harus
linear dengan N +NInc).
Interpolasi dan Dump
Gambar 2.66 menunjukkan ide dasar dengan menggenalkan kata-kata digital antara kata-
kata yang masuk ke dalah rangkaian interpolasi pada Gambar.2.65. Input filter interpolasi
ditunjukkan dengan garis tebal pada gambar.Interpolar ini memperkenalkan sample antara
input ini. Jika frekuensi input sample pada 2B kemudian menghasilkan frekuensi sample
interpolar adalah tidak ada , sebelumnya kami menggunkan notasi yang sama seperti yang
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digunakan pada bagian akhir, tingkatan kata-kata yang clocking ke dalam DAC adalah sama
(fs) seperti tingkatan pada clock ADC pada bagian akhir.
fs = K · 2B (2.111)
Jika input pada interpolar adalah x[Ki ·Ts] dan output interpolar adalah y[nTs] kita dapat
tuliskan
y[n · Ts] = x[K(i− 1) · Ts] +
K·i−1∑
n=K(i−1)
[n−K(i− 1)] · x[Ki · Ts − x[K(i− 1) · Ts
K
(2.112)
untuk menjelaskan operasi interpolar. Dituliskan kembali persamaan untuk menunjukkan
hanya perubahan antara pendekatan input mengakibatkan
y[n · Ts]− y[(n− 1) · Ts] = x[Ki · Ts − x[K(i− 1) · Ts
K
(2.113)
Memasukkan transform-z pada persamaan ini menghasilkan
Y (z)(1− z−1) = X(z) · 1− z
−K
K
(2.114)
atau
H(z) =
Y (z)
X(z)
=
1
K
· 1− z
−K
1− z−1 (2.115)
yang merupakan fungsi trasfer yang dikenal untuk aveger kami yang ditampilkan pada
bagian terakhir. Implementasi interpolator kami disebut Dump dan Interpolate ditunjukkan
pada Gambar.2.67. Input kata-kata dimasukkan ke dalam latch untuk memenuhi dua tujuan
: 1)menyimpan keduanya berturut-turut input kata-kata yang lambat untuk menghasilkan
perubahan tambhan pada output sampel yang cepat dan 2) untuk melewati input kata-kata
interpolar secara langsung menuju ke output, melalui multiplekser (MUX),setiap cycle clock
K. mudah diimplementasikan dengan menghilangkan bit yang rendah pada output kata-kata
adder. Seperti ya lihat dengan rangkaian akumulasi-dan-dump, implementasi ini memiliki
masalah yang praktis sehingga menghasilakn kebutuhan yang digunakan untuk implementasi
lainnya ( yang akan kami bahas selanjutnya).
Implementasi Interpolator secara Praktik
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Gambar 2.67. Rangkaian dump-dan interpolate yang digunakan untuk interpolasi dan pem-
balik averaging
Kami dapat menunjukkan implemantasi filter interpolasi untuk mengurangi syarat-syart
yang ditempatkan pada resolusi DAC dengan mempertimbangkan empat kasus dasar yang
dibahas pada bagian akhir tentang masalah kontent spektral dari sinyal input( sekarang sinyal
digital yaitu pada bagian terakhir sinyal input kami pada ADC adalah analog, sedangkan pada
bagian ini sinyal filter interpolasi adalah digitl).
1. Bandwidth sinyal input dibatasi sampai B [= fs/(2K)] dan clocknya pada 2B. Pa-
da bagian ini kami dapat melakukan interpolasi pada tahap pertama seperti yang terli-
hat pada Gambar.2.68. Perhatikan bagaimana kami melakuan, saat dibandingkan dengan
Gambar.2.56, mengantikan tugas integrator dan filter comb. Kami masih menggunakan
clock yang lambat,fs/K untuk menghasilkan delay K · Ts pada filter comb. Tingkatan word
yang dihasilkan interpolar adalah fs(=16B jika K =8). Ukuran word yang dihasilkan filter
comb adalah sama seperti ukuran word input, yaitu N + NInc. Peningkatan ukuran word
seperti bergerak melewati integrator, sebelum menjatuhkan bit yang lebih rendah adalah
N + NInc + L · Log2K.Bit-bit yang kami hubungkan ke DAC adalah MSI dari word dimana
bit rendah NInc + L · Log2K di keluarkan.
2. Input interpolator/DAC memiliki spektrum yang ditunjukkan pada Gambar.2.58c dan
Clock pada 4B. Filter interpolasi memiliki topologi yang sama ditunjukkan pada Gambar.2.68
kecuali dua register yang digunakan pada filter comb dan pembagi diubah menjadi K/2.Sekali
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Gambar 2.68. Implementasi Tahapan single filter interpolasi. Lihat Gambar.2.55 untuk
menyelesaikan peningkatan ukuran word pada integrator.
lagi clock DAC pada fs. Pembentukan ulang filter secara bersamaan dengan filter sinc yang
digunakan dalam interpolasi membatasi konten output spektral.
3.Input interpolar/DAC memiliki spektrum yang ditunjukkan pada Gambar.2.59b dan
dilakukan clock pada 8B.Filter interpolasi memiliki topologi yang sama ditunjukkan pada
Gambar.2.68 kecuali empat register yang digunakan pada filter comb(lihat gambar.2.63 dan
pembagi diubah menjadi K/4.Sekali lagi clock DAC pada fs. Pembentukan ulang filter secara
bersamaan dengan filter sinc yang digunakan dalam interpolasi membatasi konten output
spektral.
4.Input spektrum kami ditunjukkan pada Gambar.2.64f dan clock masuk ke dalam filter
interpolasi pada 2B ( kondisi umum menghasilkan kemudahan pengaturan pada recontruk-
si filter). Pada dasarnya, struktur interpolasi secara umum ditunjukkan pada Gambar.2.69.
Gambar 2.70 menunjukkan spektrum pada saat berbagai macam titik dalam rangakain. Spek-
trum input rangkaian interpolasi ditunjukkan pada Gambar.2.70a. Input ini dihubungkan
untuk mengatur clock latch pada 2B.Output latches ini dihubungkan ke filter digital, dimana
nilai clock pada 8B dan memiliki response seperti yang terlihat pada Gambar.2.70b.
Kami membutuhkan pemahaman apa yang terjadi pada saat ini. Jika kami melihat output
resgister digunakan pada Gambar.2.63, kami melihat bahwa kami hanya menyimpan satu dari
setiap empat sample yang keluar dari filter digital. Pada Gambar.2.69 kami masih ”mem-
perkirakan” sample ini hanya dengan clock setiap nilai input empat kali ke dalam filter dig-
ital. Gambar.2.71 menunjukkan kondisi yang lebih detail. Sangat diharapkan untuk menen-
tukan bagaimana input register terus mempengaruhi spektrum dari sinyal input. Kita dapat
menghubungkan input dari register (satu set latch) ke output register dengan menggunakan
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Gambar 2.69. Topologi umum interpolasi dan sebaliknya rata-rata untuk DAC oversampled
y[nTs] =
4i−1∑
n=4(i−1)
x[4(i− 1) · Ts
4
(2.116)
Jika kita melihat perubahan yang terdekat dengan output kita mendapatkan
y[n · Ts]− y[(n− 1) · Ts] = x[4i · Ts]− x[4(i− 1) · Ts]dimanan = 4(i− 1) (2.117)
yang menghasilkan fungsi transfer
H(z) =
1− z−4
1− z−1 sebuah filter sinc (2.118)
Karena kita hanya melihat kemungkinan satu dari setiap empat pasang sampel , ditetapkan
oleh persyaratan bahwa n = 4 (i - 1) (dimana n dan i keduanya bilangan bulat), maka nilai
dari fungsi transfer akan benar-benar 1 / 4 dari Persamaan. (2.118).
Skema umum interpolasi dibahas pada banyak buku pemrosesan sinyal digital, zero adalah
kata digital dengan nilai nol, yang digunakan untuk nilai tambahan saat interpolasi ( pen-
ingkatan frekuensi sampling). Ini biasanya dikenal sebagai zeroes padding bentuk gelombang
input. Penambahan X-1 nilai zero kedalam gelombang menghasilkan pengurangan yang efektif
pada X amplitudo gelombang input. Ini mudah untuk dipahami jika kita berpikir input DC 1
dan kemudian ditambahkan tidak pendekatan zero. Gelombang yang dihasilkan sekarang akan
memiliki nilai rata-rata 0.25. Pengurangan pada amplitudo dapat dikompensasikan dengan
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Gambar 2.70. Spektrum dari sinyal yang dihasilkan untuk skema interpolasi
Gambar 2.71. Menampilkan efek dari register masukan filter digital berdasarkan pada data
input
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mengalikan input dengan empat, misalnya,yang hanya pergeseran 2 kali ke kiri. Disini, pada
Gambar.2.69, kami membatasi pengurangan amplitudo dengan hanya mengclock nilai input
yang sama empat kali (sekrang X=4). Kekurangannya, seperti yang dibahas diatas adalah
penambahan response sinc pada bagian sinyal.
Gambar 2.70c menunjukkan output filter digital yang sekali lagi umumnya (tetapi tidak
pasti) diimplementasikan menggunakan filter digital half-band.Pada saat ini ukuran digital
word pada dasarnya adalah ukuran yang sama dengan ukuran word input.Setelah melewati
filter sinc, ukuran word dan tingkatan word (frekuensi) meningkat, seperti ditunjukkan pada
Gambar 2.68 dan Contoh.2.22, dengan atenuasi yang dihasilkan dari gambar dalam spektrum,
Gambar.2.70d. Perhatikan bagaimana amplitudo lobus samping pertama mempengaruhi jum-
lah sisa isi spektral dari gambar pada 4B. Akhirnya, rekontrusi filter,RCF, atenuasi sisa kontent
spektral yang tidak diinginkan.
RCF pantas untuk diberi tambahan perintah. Gambar.2.70e menunjukkan dua tangga-
pan RCF.Pada satu kasus RCF membatasi kontent spektral sampai 3B. Ini menghasilkan
elimanasi pada semua kontent spektral yang tidak diinginkan padabiaya yang kompleks dari
implementasi filter analog. Pada masalah kedua RCF membatasi kontent spektral pada fs/2 (
response yang sama dengan AAF). Sementara menghasilkan filter sederhana , spektrum masi
berisi kontent spektral yang tidak diinginkan, selain kontent yang diinginkan antara DC dan
B, seperti yang ditunjukkan pada Gambar.2.70e. Sebenarnya RCF digunakan tergantung pa-
da aplikasinya. Terpenting disini adalah design RCF dapat lebih menantang dibandingkan
desain AAF pada sistem sinyal-campuran.
2.2.4 Filter Sinc Bandpass dan Highpass
Ada banyak situasi,terutama pada sistem komunikasi, dimana kami ingin menunjukkan kon-
versi data pada jangkauan frekuensi yang tidak lebih dari DC sampai B, yang telah dibahas
pada buku ini dari atas sampai pada titik ini. ADC dan DAC bandpass,sebagai contoh, akan
menjadikan popular pada komunikasi radio. Pada bagian ini, kami memperkenalkan filter
sinc=shaped averaging highpass dan bandpass.
Membatalkan Zero untuk Membuat Filter Highpass dan Bandpass
Seperti yang kita lihat pada Gambar.2.40, kami menghasilkan filter lowpass dengan mem-
batalkan zero pada DC didalam filter comb, juga lihat Persamaan.(2.79 untuk penjelasan
intuitif respose frekuensi lowpass. Kami bisa menghasilkan filter highpass dengan mem-
batalkan zero filter comb pada fs/1, seperti terlihat pada contoh yang ditunjukkan pada
Gambar.2.72dengan K=9. Persamaan yang sama Persamaan.(2.94) dan 2.95 dapat digunakan
untuk menjelaskan perilaku filter ini dimana, pada response highpass lobus utama memiliki
pergeseran fs/2. Juga, ketika melihat Gambar.2.72, ingat bahwa respon frekuensi filter digital
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Gambar 2.72. Implementasi filter highpass menggunakan filter comb
Gambar 2.73. Implementasi Filter Bandpass sinc
adalah periodik dengan periode fs.
Kita bisa menghasilkan filter bandpass dengan membatalkan zero pada fs/4 dan 3fs/4 atau
beberapa frekuensi lain, menggunakan resenator digital. Topologi umum filter digital bandpass
ditunjukkan pada Gambar.2.73. Tetap pada jalannya bahwa resonator digital digunakan untuk
membatalkan zero pada filter comb kami bisa menulisnya
HD(z) =
1
1− 2cos
[
2pi f
fs
]
z−1 + z−2
=
z−2
z2 − 2cos
[
2pi f
fs
]
z1 + 1
=
z2(
z − e+j2pi
f
fs
)(
z − e−j2pi
f
fs
) (2.119)
Representasi domain-waktu persamaan ini adalah
Y [nTs] = 2cos
[
2pi
f
fs
]
· y[(n− 1)Ts]− y[(n− 2)Ts] + x[nTs] (2.120)
Sangat diharapkan untuk menentukan dimana frekunesi istilah kosinus adalah bilangan
bulat, nol, atau nilai yang menghasilkan perkalian sederhana, yaitu pergeseran sehingga ki-
ta dapat mengimplementasikan filter bandpass tanpa perkalian trivial. Dengan kata lain,
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Gambar 2.74. Implementasi filter bandpass menggunakan filter comb dan resonator digital
kami ingin filter hanya digunakan delay dan penambahan sehingga implementasinya seder-
hana.Frekuensi pertama yang akan diselidiki adalah fs/4. Pada frekuensi ini masalah kosinus
adalah nol dan fungsi transfer resonator digital/ filter comb ( fungsi transfer bandpass pada
Gambar.2.73) mengurangi sampai
H(z) =
1− z−K
1 + z−2
(2.121)
Magnitude dan response z-plane dari filter ini, untuk K=8 ditunjukkan pada Gambar.2.74.
Kami dapat menentukan besaran response dari Pers.2.121 ikuti sesuai prosedur digunakan
untuk menentukan Pers.2.93. Hasil untuk resonator fs/4 adalah
|H(f)| =
√
2
(
1− cosK2pi f
fs
)
√
2
(
1 + cos4pi f
fs
) = sin
(
Kpi f
fs
)
cos
(
2pi f
fs
) K = 4, 8, 12, 16, ... (2.122)
Pada titik pusat passband adalah fs/4, |H(f)| = K/2. Rasio dari lobus utama ke lobus sis
pertama di sis keduanya diplot di Gambar.2.75 bersama dnegan response filter sinc low pass
dan dihitung menggunakan ∣∣∣∣ MainLobeF irstsidelobe
∣∣∣∣ = K2 · sin3piK (2.123)
Soal kosinus pada Pers.2.120 dapat diatur untuk ±1 saat f = fs/6ataufs/3 menghasilkan
filter bandpass yang mudah untuk diimplementasikan. Itu harus jelas bahwa dengan penca-
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Gambar 2.75. Atenuasi filter Lowpass dan Bandpass versus jumlah zero filter comb K
paian pilihan dari pengambilan sample frekuensi, nilai dari zero K digunakan pada filter comb
dan nili hal kosisnus , banyak kombinasi perbedaan dari filter bandpass sederhana yang dapat
di implementasikan menggunakan teknik ini.
Rasio dari lobus utama ke lobus samping pertama untuk f = fs/6ataufs/3 diberikan
asumsi K=12,24,... dengan
∣∣∣∣ MainLobeF irstsidelobe
∣∣∣∣ = Ksin
(
3pi
2K
)
sin
(
pi
3
− 3pi
2K
)
sinpi
3
= 1.15Ksin
(
3pi
2K
)
sin
(
pi
3
− 3pi
2K
)
(2.124)
yang mendekati 13,5 dB untuk K=24,36,48,... dan 10.15 dB untuk K=12 lihat
Gambar.2.75.
Untuk meningkatkan atenuasi antara lobus utama dan lobus samping pertama pada im-
plementasi filter bandpass, kita dapat mengkaskade bagian filter ( seperti yang kita lakukan
pada implementasi filter lowpass yang didiskusikan sebelumnya). Sebagai contoh, 5 kaskade
fs/4 filter bandpass dengan K= 8 akan menghasilkan atenuasi pada 57 dB. juga, perhatikan
dengan perubahan pengambilan sample, atau clock frekuensi fs, kami bisa dengan mudah
merubah frekuensi pusat filter bandpass.Perubahan pada clock frekuensi dan diseleksi , dapat
dengan mudah diimplementasikan menggunakan counter dan beberapa kontrol logika.
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Gambar 2.76. Implementasi resonator digital
Contoh Soal 2.22
Gambarkan blok diagram rangkaian lebel untuk semua fs/4 resonator digital.
Dari Pers.(2.120) representasi domain-waktu dari resonator fs/4 dapat dituliskan sebagai
berikut :
y[nTs] = x[nTs]− y[(n− 2)Ts]
Implementasi iniditunjukkan pada Gambar.2.76
Pengambilan sample Frekuensi Filter
Perhatikan topologi filter comb dan resonator ditunjukkan pada Gambar2.77. Kami
menambahkan output filter comb melalui resonator (dengan perbedaan frekuensi pusat) dan
kemudian menggunakan kombinasi sum yang dihasilkan response filter bandpass( bentuk sinc)
untuk membangun filter bandpass.Ini pasti sama seperti rekronstruksi bentuk gelombang pa-
da domain-waktu dengan menggunakanRCF ideal,kecuali sekarang kita menggunakan pen-
jumlahan response domain frekuensi sinc untuk menghasilkan filter bandpass dengan lebar
yang variabel. Perhatikan bagaimana setiap resonator digital lain dikurangi bukan ditam-
bahkan dari hasil akhir. Hal ini menjelaskan pembalikan fase antara output resonator yang
berdekatan.
2.3 Menggunakan Feedback untuk Memperbaiki SNR
Kami telah melihat bahwa dengan merata-ratakan output ADC, atau interpolasi antara in-
put ADC , konverter data resolusi efektif dapat ditingkatkan. Seperti yang ditentukan oleh
Pers.(2.52), setiap dua kali lipat (kenaikan oktaf pada) K (dimana K adalah jumlah titik rata-
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Gambar 2.77. Sampling frekuensi filter
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Tabel 2.2. Hubungan Intergrator Diskrit Analog input/output (lihat juga Persamaan.[2.135]
dan [2.136])
Input Output ke φ1 Output ke φ2
v1 = inputdanv2 = VCM
z−1
1−z−1 · CICF z
−1/2
1−z−1 · CICF
v2 = inputdanv1 = VCM
z−1/2
1−z−1 · CICF z
−1
1−z−1 · CICF
v1danv2keduanya input
V1·z−1−V2(z)·z−1/2
1−z−1 · CICF
V1·z−1/2−V2(z)
1−z−1 · CICF
rata atau rasio oversampling) menghasilkan kenaikan 0.5bit pada resolusi yang efektif. Pen-
ingkatan 0.6 bit resolusi ADC yang efektif dibutuhkan rata-rata sample 4.096. Jika bandwidth
sinyal 1 MHz adalah keharusan maka pengambilan sample frekunsi clock,fs kami akan menca-
pai 8.192 GHz. Pada bagian ini secara singkat kami memperkenalkan gagasan bahwa umpan
balik(feedback) dapat digunakan dengan data konverter (ADC dan DAC) untuk memper-
baiki semua kemampuan sistem konversi data (menurukan jumlah rata-rata (averaging) atau
oversampling dibutuhkan untuk mencapai resolusi yang diinginkan sesuai dengan bandtwith
yang terbatas). Sebuah topologi alami ini disebut modulator atau coder ( untuk konversi
analog-ke-digital) atau demodulator atau decoder (untuk konversi digital-ke-analog). untuk
melengkapi interface analog-ke-ditigal ( blok rangkaian yang berfungsi sebagai ADC) akan ter-
diri dari modulator dan filter decimating, sementara interface digital-ke-analog(blok rangkaian
akan berfungsi sebagai DAC) akan berisikan filter interpolasi dan demodulator.Hal ini akan
membinggungkan karena, misalnya, modulator akan berisi resolusi-rendah ADC dalam kon-
figurasi feedback yang secara bersama-sama dengan filter decimating, berfungsi seperti ADC
resolusi-tinggi.
2.3.1 Diskrit Analog Integrator
Sebuah blok bagan analog yang akan kami cari kegunaanya dalam implementasi data kon-
verter kami, menggunakan feedback,adalah integrator analog diskrit,DAI,ditunjukkan pada
Gambar.2.78. Dua clock sinya, φ1 dan φ2 dari clock sinyal yang tidak overlapping. Juga
kami asumsikan tegangan common mode, VCM ,turunnya pertengahan antara sinyal campuran
tegangan referensi tinggi dan rendah.
Table2.2 menujukkan berbagai macam hubungan antara kemungkian input dan output
untuk DAI pada Gambar.2.78. Mari kita lihat hubungan input/output untuk keadaan paling
umum dimana kedua v1 dan v2 adalah input.
Untuk memulai, mari kita asusmsikan output DAI yang dihubungkan pada op-amp melalui
panel φ1, Saat panel φ1 ditutup (φ1 adalah tinggi (high)) pada n-1 ( misalkan saat mematikan
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Gambar 2.78. Skematik diagra Diskrit Analog Integrator (DAI)
tombol ) muatan yang tersimpan pada CI adalah
Q1 = CI(VCM − v1[(n− 1)Ts]) (2.125)
dan output integrator adalah vout[(n − 1)Ts]. Saat tombol φ2 di ON kan muatan disipan
pada CI menjadi
Q2 = CI(VCM − v2[(n− 1/2)Ts]) (2.126)
mengingat bahwa op-amps meletakkan terminal input nonivertingnya pada VCM . Perbe-
daan muatan ini,Q2−Q1 ditransfer ke feedback kapasitor op-amp yang menghasilkan peruba-
han tegangan output. Perubahan ini dapat dituliskan sebagai berikut
(vout[nTs]− vout[(n− 1)Ts])CF = CI(v1[(n− 1)Ts]− v2[(n− 1/2)]Ts) (2.127)
atau dituliskan persamaan ini pada domain-z menghasilkan ini
Vout(z)(1− z−1) = CI
CF
(V1(z) · z−1 − V2(z) · z−1/2) (2.128)
Fungsi transfer DAI dengan output dihubungkan ke tombo; φ1 adalah kemudian sebagai
berikut
Vout(z) =
CI
CF
· V1(z) · z
−1 − V2(z) · z−1/2
1− z−1 (2.129)
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Demikian pula ,jika kita hubungkan output melalui tombol φ2 ( pembatasnya kita beri n
pada Gambar 2.78 bergeser dalam waktu sebesar Ts/2) kami dapat tuliskan sebagai berikut
Q1 = CI(VCM − v1[(n− 1/2)Ts]) (2.130)
Q1 = CI(VCM − v2[nTs]) (2.131)
dan
(vout[nTs]− vout[(n− 1)Ts])CF = CI(vI [(n− 1/2)Ts]− v2[nTs]) (2.132)
Fungsi transfer DAI dengan output dihubungkan ke tombol φ2 kemudian adalah
Vout(z) =
CI
CF
· V1(z) · z
−1/2 − V2(z)
1− z−1 (2.133)
Perhatikan jika V2(z) = VCM persamaan ini dapat dituliskan sebagai berikut
H(z) =
Vout(z)
V1(z)
=
CI
CF
· z
−1/2
1− z−1 (2.134)
yang memiliki response frekuensi,H(f), ditunjukkan pada Gambar.2.34. Perhatikan bahwa
faktor CI/CF hanya skala respons amplitudo. Jika faktor adalah satuam kemudian respons
besaran seperti yang ditunjukkan pada gabar.2.34 adalah 0.5 pada fs/2.Masalah z
−1/2,pada
numerator hanya modifikasi response fasa dari response magnitude.(Kami akan diskusikan ini
lebih pada saat ini). Perhatikan bahwa pada saai ini kami dapat membahas response frekuensi
dari fungsi transfer yang diberikan pada Tabel.2.2. Namun, kami melihat bahwa diskusi dan
hasil sebelumnya pada bab untuk integrator digital akan berlaku untuk DAI tanpa datau
sedikit modifikasi.
Contoh Soal 2.23
Tentukan fungsi transfer DAi pada Gambar.2.78tanpa tombol output op-amp hidup.
Tinjau kembali Gambar.2.78 kita melihat bahwa muatan ditransfer ke umpan balik kapasitor
hanya saat tombol φ2 tertutup. Fungsi transfer DAI, saat tidak ada tombol digunakan pada
output op-amp,diberikan oleh Persamaan.(2.133). Menggunakan tombol φ1 hanya menam-
bahkan setengah delay clock cycle,z−1/2 untuk fungsi transfer integrator (dalam perubahan
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Gambar 2.79. Blok Diagram DAI
output dengan peningkatan batas dari φ2, perubahan output satu-setengah cycle sebelumnya
pada kenaikan batas φ1). Sebuah Catatan Mengenai Blok Diagram
Seperti yang kami gambarkan blok diagram menjelaskan topologi modulator kami, pada
bab ini dan selanjutnya, kami sering menunjukkan rangkaian seperti yang ditunjukkan pada
Gambar.2.79. Penjumlahan, gain, dan blok diagram diimplementasikan dengan single tombol-
kapasitor DAI yang memiliki fungsi transfer yang diberikan oleh Persamaan.(2.133).Gain,G
DAI di atur oleh rasio kapasitor yang ditunjukkan pada gambar. Ini hal yang penting un-
tuk menyadari bahwa rangkaian ini sepenuhnya analog dan dihubungkan untuk,ADC secara
umum(Vout[z] dihubungkan ke input ADC) dan DAC (V2[z] dihubungkan ke output DAC).
Ini harus jelas dari keduanya Gambar.2.79 dan tabel 2.2 bahwa banyak perbedaan kombinasi
banguan diskrit analog yang mungkin.
Catatan Penting
Pada Gambar.2.78 memperlihatkan bagaimana kami meperoleh fungsi transfer DAI
berdasarkan waktu tempat yang tepat. Ini adalah waktu saat tombol mati dan kapasitor
dibebankan pada nilai tegangan input. Dalam integrator diaktifkan-kapasitor praktik, input
dan ouput berubah sepanjang interval waktu saat sinyal clock tinggi ( saklar ditutup). Kare-
na antara waktu φ1 akan rendah dan φ2 akan tinggi ( dan muatan ditransfer dari CI ke CF )
rangkain aktif-kapasitor secara praktis kecil, kita bisa berpendapat bahwa tidak ada delay
Ts/2, z
−1/2, pada rangkaian ini dengan sinyal input. Hal ini berlaku terutama jika transfer
muatan antara C1 dan CF cepat ( menjadi terbatas oleh slew-rate dari op-amp). Jalan lain
yang dipikirkan tentang ini bahwa delay ini hanya berarti kedatangan sinyal input sedikit
terlambat. Pada kasus apapun, delay tidak empengaruhi besaran response DAI hanya saja
fase response (delay) antara output DAI dan input v1. Untuk alasan ini hubungan pada tabel
2.2 kadang ditulis sebagai berikut
Vout(z) =
CI
CF
· 1
1− z−1 · (V1(z)− V2(z)) (2.135)
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Gambar 2.80. Blok Diagram DAI diasumsikan tanpa input delay
saat tidak menggunakan saklar atau saklar φ2 pada output op-amp dan
H(z) =
CI
CF
· z
−1/2
1− z−1 · (V1(z)− V2(z)) (2.136)
saat menggunakan sklar φ1 pada output op-amp. Gambar 2.80 menunjukkan
gambar.2.79digambar ulang dengan asumsi (tidak ada delay pada rangkai dengan input v1).
2.3.2 Modulator
Dasar topologi umpan balik modulator atau coder ditunjukkan pada Gambar.2.81. Tergan-
tung pada blok rangkain yang digunakan untuk A(z) dan B(z) modulator umpan balik dip-
isahkan menjadi dua katagori : Modulator prediktif dan Pembentukan-noise modulator.
Modulator prediktif (alias code prediktif),dicontohkan menjadi modulasi delta upaya untuk
umpan balik sinyal analog dengan nilai yang sama seperti sinyal input. Hal ini output sum-
mer untuk nol, menggurangi jangkauan kebutuhan ADC dan kemungkinan, kesalah kuantisasi
yang dikenalkan oleh ADC. Modulator prediktif efektif menampilkan perubahan sinyal input
dari waktu ke waktu.. Pembentukan-delay modulator, contohnya menjadi modulasi-sigma-
delta ( juga diketahui sebagain modulasi-sigma-delta), pada lain hal, feed back niali rata-rata
dari sinyal input yang dapat di filter (dirata-rata) untuk mengurangi keakurasian yang dibu-
tuhkan komponen rangkaian .Kebisingan-membentuk modulator effectivelyoutput rata-rata dari
sinyal input dari waktu ke wakt. Dalam konverter data noise-shaping terdapat filter averaging
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Gambar 2.81. Blok Diagram modulator feedback
dan decimating,seperti yang dibahas sebelumnya, dihubungkan ke output modulator.Karena
averaging digunakan pada modulator noise-saping, komponen analog, pada bagian selanjutnya
dari Gambar.2.81, membutuhkan akurasi yang rendah. Namun, output DAC, dalam bagian
feedback (yang dikurangi dari input),tidak mengalami averaging,jadi sekali lagi, DAC harus
linear dengan resolusi akhir yang diinginkan. Masalah lineraritas DAC menyebabkan digu-
nakannya single-bit DAC,pada banyak aplikasi data konverter noise-shaping. DAC satu-bit
secara inheren linear.( Dua titik output menghasilkan satu lain) Karena kebutuhan yang mu-
dah ditempatkan pada komponen rangkaian analog. Kami akan konsentrasi bab berikutnya,
secara detail, topologi noise-shaping untuk keduanya DAC dan ADC. Perhatikan kedua mod-
ulator prediktif dan noise-shaping menggunakan oversampling.
Untuk memahami peryataan ini lebih detai, mari gunakan model kuantisasi noise yang
additif untuk pengembangan ADD. Gambar.2.82 menunjukkan gambar ulang gambar 2.81
menggunakan model ini dimana kuantisasi noise ditampilkan dalam domain-z oleh E(z). Kami
bisa menghubungkan input ( sinyal input yang diinginkan dan kuantisasi noise yang tidak
diinginkan) sampai output dari feedback modulator oleh
Y (z) =
Fungsi tranfer sinyal,STF (z)︷ ︸︸ ︷
A(z)
1 + A(z).B(z)
.X(z) +
Fungsi tranfer noise,NTF (z)︷ ︸︸ ︷
1
1 + A(z).B(z)
.E(z) (2.137)
Dalam filter modulasi prediktif umpan balik , B (z), memiliki gain besar sehingga, ide-
alnya, sinyal fedback sama dengan sinyal input. Jika A (z) = 1 (kawat), maka baik STF
(sinyal fungsi transfer) dan NTF (fungsi kebisingan transfer) memiliki nilai, kira-kira, 1 / B
(z). Memulihkan sinyal input mengharuskan melewati output dari modulator prediktif melalui
filter analog dengan fungsi transfer tepatnya B (z) (mencatat bahwa B (z) adalah filter digital
dalam modulasi Gambar. 2.82).Presisi yang diperlukan pada filter analog (pencocokan antara
filter dalam modulator dan filter dalam demodulator) membatasi resolusi yang dicapai bila
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Gambar 2.82. Blok Diagram Modulator feedback
menggunakan modulator prediktif. Perhatikan bahwa kedua sinyal input dan spektral kuan-
tisasi noise yang lalu yang sama membentuk (diskriminasi spektral tidak ada dalam sebuah
modulator prediktif). Perhatikan juga bahwa nama ”prediktif” berasal dari modulator men-
coba untuk memprediksi sinyal input untuk mengarahkan output dari summer ke nol. Jika
prediksi yang sempurna, sinyal yang akan kembali sama persis dengan sinyal input.
Dalam modulasi noise-shaping gain dari bagian selanjutnya, A (z), adalah besar dalam
bandwidth sinyal sehingga STF sekitar satu(dengan asumsi B (z) = 1). Para NTF, di sisi lain,
akan mendekati nol, idealnya, dalam bandwidth yang menarik. Perhatikan bahwa spektrum
sinyal melewati modulator dasarnya tidak berubah, sedangkan spektrum kuantisasi noise-
shaping (dan dengan demikian nama noise-shaping.) Komponen presisi Tidak ada filter atau
analog yang diperlukan, seperti yang dibahas sebelumnya, kecuali, mungkin, untuk DAC di
jalur umpan balik dari modulator. Kita lihat dalam bab berikutnya bahwa jika A (z) adalah
integrator,kuantisasi noise didorong ke frekuensi yang lebih tinggi sehingga dapat dihilangkan
dengan filter averaging. Ini adalah konsep yang sangat penting sebagai modulasi noise-shaping
tidak mengurangi kuantisasi noise untuk mencapai resolusi yang lebih tinggi tetapi lebih men-
dorong suara untuk frekuensi di luar bandwidth sinyal yang dibutuhkan.
BAB 3
DATA KONVERTER
NOISE-SHAPING
D alam bab ini kita membahas desain data konverter noise-shaping (NS). Pendekatan kamiadalah untuk mengembangkan bersama teori NS dengan aturan model SPICE untuk
mengilustrasikan, dengan menggunakan simulasi, operasi ADC dan DAC NS. Tujuan kami
adalah untuk membahas dasar-dasar desain data konverter NS dan untuk menempatkan
kerangka kerja bersama untuk simulasi SPICE. Memiliki kerangka simulasi yang tersedia
akan memungkinkan kita untuk: 1) melakukan simulasi menggunakan aturan komponen
yang mendekati ideal untuk menentukan batasan kinerja fundamental dari topologi konverter
NS tertentu dan 2) mengganti aturan model dengan yang sebenarnya, MOSFET berbasis
sirkuit dalam langkah-langkah untuk merancang dan mensimulasikan operasi dari sebuah
data konverter NS secara bertahap. Sementara kita dapat mengganti aturan model dengan
MOSFET berbasis sirkuit, kita akan menunda pembahasan ini (desain MOSFET berbasis
sirkuit dalam proses submikron) sampai bab berikutnya. Bab ini akan difokuskan pada teori
NS dan contoh, menggunakan simulasi, untuk menggambarkan penggunaan teori.
3.1 Prinsip Noise-Shaping
Pada bagian ini kita mengembangkan model SPICE untuk menggambarkan aturan desain data
konverter NS dan kemudian menyajikan teori di balik desain orde pertama dan orde kedua
data konverter NS menggunakan single-bit DAC dan ADC.
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3.1.1 Model SPICE
Karena rata-rata menggunakan data konverter, seperti data konverter NS, dapat memerlukan
sejumlah besar sampel untuk operasi bermakna (waktu simulasi mungkin relatif panjang), kita
perlu berhati-hati untuk tidak mengembangkan model simulasi yang tidak efisien atau terlalu
kompleks. Pada saat yang sama adalah keinginan untuk memiliki model yang cukup kompleks
untuk mencakup dampak non-ideal yang terjadi di sirkuit yang sebenarnya digunakan. Sebagai
contoh, sebuah op-amp akan memiliki keterbatasan gain dan tegangan offset sedangkan switch
akan mendapatkan nol pada resistansi.
Dalam materi berikut kita mencoba untuk mengembangkan model yang kuat, termasuk
keterbatasan mendasar dari sirkuit yang digunakan, sedangkan pada saat yang sama berusaha
untuk menghasilkan model sederhana untuk simulasi cepat.
Non-overlapping Pembangkit Clock dan Switch
Dalam bab ini, kita mengasumsikan VDD = 1,5 V (tegangan catu daya positif), VSS = 0
V (tegangan catu daya negatif), VREF+ = 1,5 V (data konverter tegangan referensi positif),
VREF−= 0 V (data konverter tegangan referensi negatif), dan fs = fclk = 100 MHz (pengam-
bilan sampel, atau frekuensi clock, dari data konverter). Statement pulse SPICE digunakan
untuk menghasilkan dua 100 MHz, non-overlapping clock, dapat ditulis sebagai
Vphi1 phi1 0 DC 0 Pulse 0 1.5 0 200p 200p 4n 10n
Vphi2 phi2 0 DC 0 Pulse 0 1.5 5n 200p 200p 4n 10n
R2 phi1 0 1MEG
R3 phi2 0 1MEG
dimana resistor memastikan bahwa clock tidak mengambang (bukan hanya elemen yang ter-
hubung ke node phi1 dan phi2 sebagai clock yang dapat digunakan secara eksklusif untuk
mengontrol switch dalam simulasi). Statement digunakan untuk mengatur tegangan catu
daya, tegangan referensi (jika digunakan), tegangan common mode, dan titik trip switch da-
pat ditulis sebagai
VDD VDD 0 DC 1.5
Vtrip Vtrip 0 DC 0.75
VCM VCM 0 DC 0.75
VREFP VREFP 0 DC 1.5
VREFM VREFM 0 DC 0
Tegangan trip digunakan dalam operasi simulasi dari switch untuk menunjukkan ketika switch
harus dibuka atau ditutup. Gambar 3.1a menunjukkan penggunaan dasar switch dalam
SPICE. Ketika phi1 (φ1) berada di atas tegangan trip (0,75 V di sini), saklar S1 ditutup.
Ketika node phi2 di atas tegangan trip, S2 ditutup. Statement SPICE menentukan operasi
switch ini, dengan cara yang dijelaskan, adalah
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Gambar 3.1. Menggunakan switch pada SPICE
Gambar 3.2. Model Op-Amp SPICE sederhana
S1 1 2 phi1 Vtrip switmod
S2 2 3 phi2 Vtrip switmod
.model switmod SW RON=1k
Parameter RON dapat digunakan untuk model switch pada resistansi seperti ditunjukkan
pada Gambar 3.1b. Ini mungkin berguna ketika simulasi terbatas efek settling time dalam
data konverter.
Pemodelan Op-Amp
Aturan pemodelan op-amp bisa memakan waktu hingga satu Bab sendiri. Di sini kami mem-
perkenalkan model sederhana yang mudah dimodifikasi untuk memperhitungkan ketidaksem-
purnaan op-amp real. Gambar 3.2 menunjukkan simbol dasar op-amp dan tegangan yang
dikendalikan oleh tegangan-sumber yang digunakan untuk mensimulasikan operasi dari se-
buah op-amp. Statement SPICE yang menentukan op-amp adalah
Ein 3 0 2 1 100MEG
dimana gain open loop dari op-amp adalah 100 juta.
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Gambar 3.3. Model Op-Amp SPICE sederhana
Contoh Soal 3.1
Menentukan dan mensimulasikan gain dari rangkaian yang ditunjukkan pada Gambar 3.3.
Sirkuit ini adalah Integrator Diskrit Analog (DAI) ditunjukkan pada Gambar 2.78 dengan
input v2 terhubung ke VCM . Fungsi transfer rangkaian ini di z-domain adalah
H[z] =
z−1
1− z−1 (3.1)
Dari Gambar 2.34 dan persamaan 2.84 besarnya persamaan 2.1, dalam domain frekuensi,
adalah (mencatat z−1 dalam pembilang dari Pers. 3.1 adalah penundaan Ts yang menambah
fase integrator tetapi tidak mempengaruhi respon magnitude)
| H(f) |= 1√
2(1− cos2Π 5
100
)
= 3.2 (3.2)
menghasilkan output tegangan puncak 160 mV (tegangan puncak ke puncak 320 mV). Hasil
simulasi ditunjukkan pada Gambar 3.4. Perhatikan bagaimana output, di DC, didefinisikan
oleh keadaan awal dari kapasitor feedback, CF . Dalam hal ini input dan output dari integrator
mulai dari tegangan yang sama. Pergeseran fasa dapat dihitung, menggunakan Persamaan.
2.85 dan mengetahui nol tidak ada, karena - 99. Akhirnya, netlist SPICE digunakan untuk
menghasilkan plot ini yang tercantum di bawah ini.
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* Gambar 3.4 CMOS: Desain Rangkaian Mixed-Signal *
.tran 1n 500n 0 1n UIC
*WinSPICE command scripts
*#destroy all
*#run
*#plot Vout Vin ylimit 0.6 1.2
*Input power and references
Vtrip Vtrip 0 DC 0.75
VCM VCM 0 DC 0.75
*Input Signal
Vin Vin 0 DC 0 Sin 0.75 50m 5MEG
*Clock Signals
Vphi1 phi1 0 DC 0 Pulse 0 1.5 0 200p 200p 4n 10n
Vphi2 phi2 0 DC 0 Pulse 0 1.5 5n 200p 200p 4n 10n
R2 phi1 0 1MEG
R3 phi2 0 1MEG
*Use a VCVS for the op-amp
Eopamp Voutop 0 VCM Vinm 100MEG
*Setup switched capacitors and load
CI Vtop Vbot 1p
CF Voutop Vinm 1p
Cload Vout 0 1p
*Setup switches for the integrator
S1 VCM Vtop phi1 VTRIP switmod
S2 Vin Vbot phi1 VTRIP switmod
S3 Vtop Vinm phi2 VTRIP switmod
S4 Vbot VCM phi2 VTRIP switmod
S5 Voutop Vout phi1 VTRIP switmod
.model switmod SW RON=100
.end
Pemodelan SPICE 1-bit ADC (komparator)
Pemodelan komparator non-clock secara langsung menggunakan switch seperti yang terlihat
pada Gambar. 3.5. Ketika input komparator positif lebih besar dari input negatif, output
dari komparator tinggi. Ketika input negatif lebih besar dari input positif, output dari kom-
parator rendah. Dalam implementasinya kita mungkin perlu menghubungkan lebar, model,
resistor (atau kapasitor kecil) ke input komparator untuk menjaga node dari floating. Kita
akan menambahkan pembanding clock, sebelum komparator kontinu, sampel dan hold (S/H).
Topologi dasar dari S/H ditunjukkan kembali pada Gambar. 1.24.
3.1.2 Noise-Shaping Orde Pertama
Diagram blok modulator feedback noise-shaping ditunjukkan pada Gambar 3.6. itu menun-
jukkan bahwa output dari modulator, Y(z), dapat berhubungan dengan input, X(z), dan
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Gambar 3.4. Integrator input dan output untuk contoh 3.1
Gambar 3.5. Integrator input dan output untuk contoh 3.1
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Gambar 3.6. Integrator input dan output untuk contoh 3.1
kuantisasi noise ADC, E(z), dengan
Y (z) =
STF (z)︷ ︸︸ ︷
A (z)
1 + A (z)
.X (z) +
NTF (z)︷ ︸︸ ︷
1
1 + A (z)
.E (z) (3.3)
Dimana STF(f) adalah fungsi transfer sinyal dan NTF(f) adalah fungsi transfer noise.
Pertimbangkan apa yang terjadi jika A(z) adalah integrator (diimplementasikan menggunakan
DAI). Persamaan 3.3 menjadi
Y (z) = z−1X(z) + (1− z−1)Ez (3.4)
Persamaan ini penting! Ini menunjukkan sinyal input hanya melewati modulator dengan
delay sementara noise kuantisasi dibedakan (lihat Gambar 2.51 untuk respon magnitude dari
diferensiator digital dengan fungsi transfer 1-Z−1). Kita bisa berpikir tentang diferensiasi
noise sebagai pendorong kuantisasi noise untuk frekuensi yang lebih tinggi. Kita kembali
pada bagaimana noise-shaping mempengaruhi berat jenis spektral kuantisasi noise, VQe(f),
dalam sekejap. Tapi pertama-tama mari kita mencoba untuk memahami apa yang terjadi di
sini.
Dalam Gambar 3.6 musim panas mengambil perbedaan (Delta) antara sinyal input dan
sinyal feedback. Integrator terakumulasi atau jumlah (Sigma) perbedaan ini dan hasilnya
feedback, melalui ADC dan DAC, untuk musim panas. Hal ini akan memaksa output dari
modulator untuk melacak input rata-rata. Kadang-kadang sinyal feedback akan memiliki nilai
lebih besar dari sinyal input, sementara di lain waktu sinyal feedback akan kurang dari sinyal
input. Rata-rata sinyal feedback, bagaimanapun, idealnya harus sama dengan sinyal input.
Perhatikan bahwa jenis NS modulator sering disebut Delta-Sigma atau Sigma-Delta modulasi.
Juga, pada titik ini, kita harus melihat kebutuhan untuk filter rata-rata yang dibahas dalam
bab terakhir.
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Gambar 3.7. Implementasi rangkaian pada modulator NS orde-pertama
Sebuah implementasi rangkaian dari orde pertama NS modulasi ditunjukkan pada Gambar
3.7. Untuk saat ini kami menggunakan satu bit ADC dan DAC (keduanya diimplementasikan
dengan menggunakan pembanding clock) karena alasan linearitas gain (dibahas secara lebih
rinci kemudian). Tegangan analog yang keluar dari integrator dibandingkan dengan tegangan
common mode (ini adalah 1-bit ADC) dengan menggunakan komparator. Untuk DAC 1-bit
logika-0 memiliki tegangan analog 0 V, sementara logika-1 memiliki tegangan analog dari VDD
(= 1,5 V) sehingga output komparator dapat digunakan secara langsung (feedback ke DAI).
Clock komparator pada garis tepi kenaikan mengakibatkan delay ?1 Ts (z−1) secara seri
dengan sinyal feedback dan delay Ts/2(z
−1/2) di seri dengan sinyal input. Untuk memaha-
mi pernyataan ini, ingatlah bahwa nonoverlapping waktu mati (waktu yang baik φ1 dan φ2
rendah) adalah pendek dan, praktis, garis tepi jatuh dari φ2 terjadi pada contoh yang sama
dengan garis tepi kenaikan φ1 (dan kita juga bisa menggunakan φ2 untuk clock kompara-
tor). Hal ini menyebabkan fungsi transfer (lihat Persamaan 2.129 dan Tabel ??) ke input dari
komparator (yang juga dapat dianggap sebagai output ADC sejak sinyal feedback dan ouput
modulator adalah sinyal yang sama) dari
Desired ADC input/output =
z−1
1− z−1 (Vin − Vout) (3.5)
Setelah seksama kita harus melihat bahwa implementasi rangkaian dari Gambar 3.7 berkore-
spondensi dengan modulator NS diwakili oleh blok diagram yang ditunjukkan pada Gambar
3.6.
Kita dapat menggunakan model SPICE yang dikembangkan pada bagian terakhir untuk
menunjukkan pengoperasian modulasi NS Gambar 3.7. Dengan asumsi frekuensi sampling
adalah 100 MHz, input adalah gelombang sinus 500 kHz berpusat sekitar VCM (= 0,75 V)
dengan amplitudo puncak 0,7 V. Input dan output dari modulator ditunjukkan pada Gambar
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3.8. Sangat penting untuk memahami sinyal dalam gambar ini. Ketika gelombang sinus berada
pada amplitudo puncaknya, output dari modulator tetap tinggi, logika satu, sebagian besar
waktu. Ketika gelombang sinus bergerak melalui tegangan common mode, output memantul
bolak-balik antara VDD dan ground sehingga nilai rata-rata, VDD/2, sesuai dengan nilai
input.
Untuk membangun (resolusi tinggi) output ADC dari modulator rata-rata terhubung ke
filter digital seperti yang ditunjukkan pada Gambar 3.9. Output dari filter digital adalah
word digital mewakili tegangan input analog. Untuk pembahasan rinci tentang persyaratan
ditempatkan pada anti-aliasing filter (AAF) dan filter digital (atau filter digital-desimasi jika
desimasi yang digunakan).
Gambar 3.8. Modulator, Gambar 3.7, input dan output
Kita mungkin bertanya-tanya apakah kita bisa menggunakan filter analog, sebagai peng-
ganti filter digital dalam topologi Gambar 3.9, untuk menghilangkan kuantisasi noise frekuensi
tinggi. Output dari sirkuit yang dihasilkan akan analog, sehingga tidak dapat digunakan se-
bagai ADC. Meskipun ini mungkin tidak praktis, pada saat ini, itu tidak membantu dalam
memahami bagaimana fungsi modulator NS. Output passing modulator Gambar3.8 melalui
filter low pass RC sederhana, dengan waktu konstan 100 ns, hasil dalam bentuk gelombang
ditunjukkan pada Gambar 3.10. Meningkatkan konstanta waktu menghasilkan sinyal output
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Gambar 3.9. ADC menggunakan modulator NS dan filter digital
yang halus. Namun, meningkatkan konstanta waktu terlalu banyak dapat mempengaruhi
amplitudo sinyal yang diinginkan. Juga, perhatikan pergeseran fasa melalui modulator dan
filter.
Demodulator NS Digital Orde Pertama
Sejauh ini noise-shaping yang kita diskusikan telah berpusat di sekitar konversi analog-ke-
digital. Gambar 3.11 menunjukkan demodulator NS orde pertama berbasis topologi untuk
konversi digital ke analog. Sementara, sekali lagi, diskusi mengenai pemilihan interpolasi
digital dan filter rekonstruksi diberikan di Bab 2, kami di sini tertarik pada topologi dari
demodulator NS orde pertama untuk digunakan dalam DAC.
Gambar 3.12a menunjukkan diagram blok demodulator NS orde pertama untuk digunakan
dalam DAC. Gambar 3.12b menunjukkan implementasi praktis. Satu-satunya perbedaan an-
tara rangkaian dan rangkaian Gambar 3.6 adalah bahwa DAI diganti dengan integrator ser-
ba digital (lihat Gambar 2.49) dan quantizer (pembanding) diganti dengan rangkaian yang
melakukan kuantisasi dengan memilih (menggunakan MSB dari word keluaran akumulator)
digital VREF+ (= 011.111...) di komplemen dua, lihat Gambar 2.37 atau VREF−(= 10000 ...),
yang untuk kita diskusi saat ini, adalah VDD dan ground.
Modulasi Noise pada Modulator NS Orde-Pertama
Berikut ini kami sajikan diskusi yang lebih rinci dari spektrum kuantisasi noise untuk mod-
ulator NS orde pertama. Untuk memulai mari kita menulis Persamaan 3.4 dalam domain
waktu,
Y [nTs] = X(n− 1)Ts + E [nTs]− E [(n− 1)Ts] (3.6)
yang menunjukkan output adalah fungsi dari perbedaan pertama (order) dari kebisingan kuan-
tisasi E [nTs] − E [(n− 1)Ts]. Secara intuitif perhatikan bahwa semakin kecil kita buat Ts
(semakin cepat sejak kita sampel Ts = 1/fs), semakin dekat output digital Y [nTs] mendekati
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Gambar 3.10. Menggunakan filter lowpass RC sederhana pada output modulator NS dari
Gambar 3.7
Gambar 3.11. DAC menggunakan modulator NS dan filter digital
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Gambar 3.12. Blok diagram dari demodulator noise-shaping (NS) (a) dan implementasi lebih
detail (b) untuk digunakan pada DAC
input analog X [nTs].
Berikutnya, menggunakan Persamaan 3.4, menulis hasil dari noise-fungsi-transfer dan E[z]
(modulasi noise) dari modulator NS orde pertama dalam domain frekuensi sebagai
NTF (z)E (z) =
(
1− z−1)E (z)→ NTF (f)VQe (f) = (1− e−j2∏ ffs ) . VLSB√
12fs
(3.7)
dimana kita telah menggunakan, lihat Gambar 1.57,
E (f) = VQe (f) =
VLSB√
12fs
(
units, V/
√
Hz
)
for 0 ≤ f ≤ fs/2 (3.8)
dan
VLSB =
VREF+ − VREF−
2N
(3.9)
dimana N adalah jumlah bit yang digunakan dalam ADC/DAC resolusi rendah pada mod-
ulator. Menggunakan single-bit ADC/DAC dalam modulasi NS, N = 1, menghasilkan VLSB
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= 1.5 V (lihat problem 1.14 untuk diskusi tentang kapan Persamaan 3.9 tidak berlaku). Ini
menunjukkan lagi bahwa kita tidak mengurangi kuantisasi noise melainkan mendorongnya
untuk frekuensi yang lebih tinggi sehingga dapat difilter. Menggunakan Persamaan 2.105 kita
dapat menulis power-spectral density (PSD) dari noise-fungsi transfer (modulasi noise PSD
dari modulator orde pertama) sebagai
|NTF (f)|2.|VQe|2 = V
2
LSB
12fs
.2
(
1− cos 2 pi f
fs
)
(unit,
V 2
Hz
) (3.10)
Gambar 3.13 menunjukkan PSD dari modulasi noise NS orde pertama untuk VLSB = 1.5 V
dan fs = 100 MHz. Perhatikan bagaimana sekarang kita membahas modulasi noise bukan
kuantisasi noise. Modulasi noise adalah kuantisasi noise setelah dibedakan oleh modulator NS.
Modulasi adalah sinyal yang tidak diinginkan ditambahkan ke sinyal input. Setelah melihat
Gambar 3.13 kita melihat bahwa magnitude dari modulasi noise yang signifikan. Namun,
setelah melewati sinyal ini melalui low-pass filter, kita dapat menghapus frekuensi noise yang
lebih tinggi yang menghasilkan nilai yang lebih rendah dari kuantisasi noise data konverter
RMS, VQe,RMS. Gambar 3.14 menunjukkan PSD dari noise jika kita batasi hingga 1 MHz.
Yang penting di sini adalah bahwa dengan membatasi bandwidth dari modulasi noise kita
dapat, secara teoritis, mendorong kuantisasi noise RMS dalam sinyal ke nol. Tentu saja, den-
gan menurunkan bandwidth dari filter digital pada output dari modulator kami juga mungkin
membatasi bandwidth, B, dari sinyal input. Perhatikan bahwa kita telah melanggar kriteria
Bennett dengan memanfaatkan sebuah quantizer dengan LSB yang sebanding dengan sinyal
input. Sekarang, bagaimanapun, kita menggunakan feedback yang menambahkan atau men-
gurangi sinyal dari input dan akhirnya mempengaruhi input quantizer.
V 2/Hz,×10−9
V 2/Hz,×10−12
Contoh Soal 3.2
Tampilkan, menggunakan SPICE, spektrum modulasi noise yang terkait dengan modulator
NS Gambar 3.7. Membandingkan hasil simulasi dengan hasil teoritis yang ditunjukkan pada
Gambar 3.13.
Mengikuti prosedur yang telah ditetapkan, Gambar 1.46, untuk menentukan data konverter
spektrum kuantisasi noise, kami menerapkan meningkatkan tegangan perlahan-lahan berg-
erak ke input dari modulator. Kemudian kita melihat perbedaan antara input dan output
dari modulator (modulasi noise). Hasil simulasi ditunjukkan pada Gambar 3.15a dan 3.15b.
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Gambar 3.13. Modulasi noise untuk modulator NS orde pertama
Kami menggunakan perintah WinSPICE berikut untuk menghasilkan plot ini (ditambahkan
langsung ke netlist)
*#plot Vout Vin
*#let Vqev=Vout-Vin
*#linearize Vqev
*#spec 0 100MEG 200k Vqev
*#let Vqedb=db(Vqev)
*#plot Vqedb
Perintah pertama digunakan untuk menghasilkan Gambar 3.15a. Perintah kedua digunakan
untuk menghasilkan perbedaan antara modulasi input dan output (modulasi noise). Per-
hatikan bagaimana, pada Gambar 3.15a, output dari modulator tetap yang paling rendah
dari waktu, ketika input ke modulator dekat dengan ground, sementara output tetap paling
tinggi dari waktu ketika input dekat dengan VDD. Perintah ketiga dan
keempat dalam daftar di atas menghasilkan spektrum modulasi noise (spektral berbentuk
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Gambar 3.14. Batasan pandangan dari modulasi noise dari Gambar 3.13
kuantisasi noise). Perintah terakhir digunakan untuk plot, Gambar 3.15b, spektrum dari
modulasi noise (unit Volt). Mungkin akan membantu, pada poin ini, untuk meninjau Gambar
1.48 dan diskusi terkait. Untuk mengubah plot ini (Gambar 3.15b) ke dalam power spectral
density (unit V 2/Hz) kita dapat mengkuadratkan magnitude modulasi noise dan kemudian
membagi hasilnya dengan resolusi dari Fourier Transform (fres = 200kHz pada Gambar 3.15).
Daftar perintah yang digunakan untuk menghasilkan power spectral density dari Gambar 3.15b
akan menjadi,
*#let m=mag(Vqev)
*#let Vqepsd=db(m*m/200k)
*#plot Vqepsd
Menggunakan urutan ini dari perintah menghasilkan spektrum dengan nilai-nilai amplitudo
yang serupa dengan nilai-nilai yang diberikan pada Gambar 3.13 (dan memiliki satuan yang
sama). Namun, bentuk itu dasarnya akan tetap tidak berubah dari Gambar 3.15b.
Perhatikan bahwa bentuk modulasi noise ditunjukkan pada Gambar 3.15b (dalam desibel)
cukup baik cocok dengan spektrum yang ditunjukkan pada Gambar 3.13. Hal ini terjadi
meskipun spektral density kuantisasi noise, E(f ), tidak datar (tidak putih) seperti yang telah
diasumsikan dalam Pers. 3.7. Hal penting untuk diperhatikan pada Gambar 3.15b adalah
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Gambar 3.15. (a) Input dan output dari modulator NS pada Gambar 3.7 dan (b) output
spektrum modulasi noise
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bahwa spektrum modulasi noise menurun dengan penurunan frekuensi (pada 20 MHz dan
di bawah) seperti yang telah diprediksi menggunakan Persamaan 3.10 dan ditunjukkan pada
Gambar 3.13.
Kuantisasi Noise RMS pada Modulator Orde-Pertama
Jika kita membatasi rentang frekuensi kita lihat di perhitungan kuantisasi noise ke nilai di
bawah fs, maka kita dapat menulis ulang Persamaan 3.10 sebagai
| NTF (f) | . | VQe (f) |= VLSB√
12fs
.2 sinΠ
f
fs
(
unit, V/
√
Hz
)
(3.11)
Kuantisasi noise RMS hadir dalam bandwidth B dapat dihitung, lihat Persamaan 1.45, meng-
gunakan
V 2Qe,RMS = 2
∫ B
0
| NTF (f) |2| VQe (f) |2 .df = 2.V
2
LSB
12fs
. 4 .
∫ B
0
sin2Π
f
fs
.df (3.12)
Mengingat bahwa bandwidth maksimum sinyal masukan ini terkait dengan frekuensi sampling,
fs, dan rasio oversampling, K, oleh
B =
fs
2K
(3.13)
dan, untuk nilai kecil dari x,
sin x ≈ x (3.14)
kemudian
VQe,RMS ≈ VLSB√
12
.
pi√
3.
1
K3/2
(3.15)
Persamaan ini harus dibandingkan dengan Pers. 2.51. Selanjutnya kita dapat menggambarkan
data converter yang ideal signal-to-noise rasio menggunakan noise-shaping orde-pertama, lihat
Pers. 2.1 - 2.4 sebagai
SNRideal = 20.log
Vp/
√
2
VQe,RMS
= 6.02N + 1.76− 20 log pi√
3
+ 20 log K3/2 (in dB) (3.16)
atau
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Gambar 3.16. Perbandingan oversampling sederhana untuk noise-shaping orde-pertama
SNRideal = 6.02N + 1.76− 5.17 + 30 logK (in dB) (3.17)
Persamaan ini harus dibandingkan dengan Pers. 2.52 dimana kita lihat setiap dua kali li-
pat rasio oversampling, K, menghasilkan peningkatan resolusi 0,5 bit (disebut oversampling
sederhana). Di sini kita lihat bahwa setiap dua kali lipat rasio oversampling menghasilkan
peningkatan resolusi 1,5 bit (atau peningkatan SNRideal 9 dB). Kinerja modulator NS orde-
pertama yang dibandingkan dengan oversampling sederhana pada Gambar 3.16.
Contoh Soal 3.3
Tentukan rasio signal-to-noise ideal dan sinyal maksimum bandwidth yang diizinkan, B, untuk
modulator NS orde-pertama Gambar 3.7 jika 16 sampel output dirata-ratakan (K = 16).
Karena frekuensi sampling, fs, adalah 100 MHz, kita dapat menggunakan Persamaan 3.13
untuk menentukan sinyal maksimum input bandwidth, B, adalah 3.125 MHz. Menggunakan
Persamaan 3.17 kita dapat menyelesaikan untuk SNRideal sebagai (mengetahui bahwa mod-
ulator NS Gambar 3.7 menggunakan quantizer 1-bit) 38.73 dB. Hal ini terkait dengan setara
resolusi data konverter (ADC), menggunakan Persamaan 2.4, dari 6.14 bit (jumlah bit yang
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ditambahkan adalah 5.14). Perhatikan bahwa ADC dibuat dengan komponen, modulator dan
filter digital, ditunjukkan pada Gambar 3.9.
Pengurangan dan Filtering Output dari Modulator NS
Sangat penting untuk dicatat bahwa Pers. 3.17 diperoleh dengan asumsi output dari modu-
lator melewati dengan sempurna low-pass filter dengan bandwidth B. Passing output melalui
filter sinc rata-rata, lihat Gb. 2.41, akan menghasilkan SNR yang lebih buruk karena kompo-
nen frekuensi noise yang lebih tinggi tidak akan sepenuhnya disaring. Pada bagian ini kami
ingin menjawab dua pertanyaan: 1) orde apa, L (lihat Persamaan 2.107), filter sinc rata-rata
harus digunakan dalam filter digital pada output dari modulator NS, dan 2) dengan asumsi
kita menggunakan hanya filter ini (tidak half-band filter atau filtering tambahan), bagaimana
SNR ideal dari orde-pertama modulator NS akan terpengaruh?
Jawaban untuk pertanyaan pertama dimulai dengan menulis peningkatan jumlah bit, Ninc,
sebagai
Ninc =
30 logK − 5.17
6.02
(3.18)
Jika modulator NS menggunakan 1-bit ADC, kemudian terakhir, setelah filter digital, resolusi
dari data konverter yang dihasilkan adalah Ninc + 1 bit. (Sebuah modulator NS menggunakan
5-bit ADC [sering disebut multi-bit modulator NS] idealnya akan memiliki resolusi output dari
Ninc + 5 bit). Selanjutnya, kita lihat di contoh soal 2.22 dan Gambar 2.55 bahwa ukuran word
meningkat sebesar log2K bit setiap tahap sehingga kita membutuhkan
L. log2K ≥
30 logK − 5, 17
6, 02
(3.19)
Pemecahan persamaan ini hasil di L menjadi lebih besar dari atau sama dengan 2. Secara
umum, kita dapat menulis
L = 1 +M (3.20)
dimana M adalah orde dari modulator. Untuk modulasi orde-pertama kita menggunakan dua
tahap dalam filter rata-rata, atau,
H(z) =
[
1 1− z−K
K 1− z−1
]2
(3.21)
Pada bagian berikutnya kita membahas modulator NS orde-kedua (M = 2). Untuk modulator
kita menggunakan filter sinc rata-rata dengan L = 3.
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Contoh Soal 3.4
Sketsa implementasi dari filter desimasi digital untuk modulasi dijelaskan dalam contoh 3.3.
Asumsikan hasil akhir frekuensi clock adalah 100 MHz/16 atau 6.25 MHz. Jangan pedulikan
aliasing (hanya menggunakan filter rata-rata.)
Fungsi transfer filter digital (lihat Persamaan 2.93)
H(z) =
[
1−z−16
1−z−1
]2
= |H(f)| =
[
1
16
.
sin(16.pi f
fs
)
sin(pi f
fs
)
]2
Diagram blok filter ditunjukkan pada Gambar 3.17. Peningkatan resolusi melalui setiap tahap
(integrator) akumulator adalah log216 = 4. Resolusi dihitung pada contoh 3.3 adalah 6.14
bit, yang kita kumpulkan untuk ke 7-bit. Karena output dari filter digital adalah 9-bit, kita
drop dua bit lebih rendah (bagi dengan 4) untuk mendapatkan resolusi terakhir 7-bit.
Gambar 3.17. Filter sinc digunakan untuk mengurangi output pada modulator NS dari Gam-
bar 3.7
Berikutnya mari kita menjawab bagaimana filtering dengan filter sinc mempengaruhi SNR
dari data konverter. Ingat SNRideal dihitung dalam Pers. 3.17 dengan asumsi modulasi noise
bandlimited yang ketat ke B. Gambar 3.18 menunjukkan PSD dari NTF 2(f).|VQe(f)|2 (mod-
ulasi noise) dari modulator NS orde-pertama. Juga ditunjukkan dalam gambar ini adalah
bentuk respon magnitude filter rata-rata yang dikuadratkan (lihat Persamaan 3.22, 2.90 dan
2.93). Di sini kita menunjukkan bentuk dari filter dengan L = 2 (yang ditetapkan oleh Per-
samaan 3.20 untuk modulasi orde-pertama) dan K = 16. Kami membatasi jangkauan untuk
fs/2.
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Gambar 3.18. Menampilkan modulasi noise dan respon filter
Kita dapat menghitung kuantisasi noise RMS yang dihasilkan dari cascade modulator orde
pertama dan filter rata-rata menggunakan
V 2Qe,RMS = 2
∫ fs
2
0
|NTF (f)|2 . |VQe(f)|2 . |H(f)|2 .df (3.22)
V 2Qe,RMS =
V 2LSB
12fs
.
8
K4
.
∫ fs
2
0
sin4
(
Kpi f
fs
)
sin2
(
pi f
fs
) .df (3.23)
Jika kita berikan θ = pi f
fs
, maka persamaan ini dapat ditulis sebagai
V 2Qe,RMS =
V 2LSB
12fs
.
8
K4
.
fs
pi
.
−K pi
4︷ ︸︸ ︷∫ pi
2
0
sin4 (Kθ)
sin2 θ
dθ (3.24)
dan akhirnya,
VQe,RMS =
VLSB√
12
.
√
2
K3/2
(3.25)
Persamaan ini harus dibandingkan dengan Pers. 3.15, yang berasal dengan asumsi filter digital
yang ideal dengan bandwidth B. SNR yang dihasilkan dari menggunakan orde-pertama (M =
1) modulator NS dan orde-kedua (L = 2) filter sinc rata-rata adalah
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SNRsinc = 6.02N + 1.76 − 3.01 + 30 log K (indB) (3.26)
Perbandingan ini untuk SNRideal diberikan dalam Pers. 3.17, kita melihat bahwa menggu-
nakan filter sinc untuk rata-rata hasilnya hanya selisih 2.16 dB (meningkat) SNR diatas filter
yang ideal. Jika kita ingat bahwa menggunakan hasil filter sinc dalam keadaan terkulai di
sinyal yang diinginkan, lihat Gb. 2.46, SNR akan lebih rendah dari apa yang diperkirakan oleh
Pers. 3.26. (Catatan bahwa analisis modulator orde-tinggi menggunakan filter sinc rata-rata
akan menunjukkan bahwa selama Persamaan 3.20 berlaku deviasi dari SNRideal diabaikan).
Kami belum membicarakan tentang efek dari pengurangan sampel-rate (desimasi) pada
SNR. Modulasi noise alias ke spektrum dasar adalah menyangkut desimasi output dari mod-
ulator. Perbedaan utama antara output dari data konverter dalam bab terakhir dan filtering
output dari sebuah modulator NS adalah karakteristik spektral noise. Dalam dua bab terakhir
kita asumsikan kuantisasi noise spektral density putih (lihat Gambar 1.57). Seperti yang kita
lihat dalam bab ini modulasi noise meningkat dengan meningkatnya frekuensi (lihat Gambar
3.18). Ini dapat diartikan bahwa jumlah modulasi noise alias ke dasar, atau yang diinginkan,
spektrum bisa menjadi perhatian lebih. Perhatian utama ketika desimasi, dalam banyak situ-
asi, adalah sinyal input yang berada pada frekuensi ¿ B dan degradasi aliasing yang dihasilkan
dari SNR (lihat, misalnya, Gambar 2.59).
Implementasi Filter Sinc Rata-Rata Revisited
Kami memilih untuk menerapkan filter sinc rata-rata untuk modulator NS orde-pertama Gam-
bar 3.7 dengan topologi yang ditunjukkan pada Gambar 3.17. Kita mungkin bertanya-tanya
apa implementasi filter rata-rata akan terlihat seperti jika kita telah menggunakan cascade
akumulasi dan dump serupa dengan apa yang ditunjukkan pada Gambar 2.41 (dengan asumsi
reduksi lebih besar dalam output frekuensi clock [fs/K
2 bukan fs/K] dan aliasing mungkin
tidak menjadi perhatian [sebagaimana dibahas dalam Bagian 2.2.2.]). Untuk modulator NS
orde-pertama (M = 1) fungsi transfer yang diinginkan dari filter rata-rata (L = 2) diberikan
oleh Persamaan 3.21.
Cascade dari dua akumulasi-dan-dump yang ditunjukkan pada Gambar 3.19. Karena
z ≡ e2pi f
fs
fungsi transfer keseluruhan filter rata-rata adalah
H(z) =
1− z−k2
1− z−1 (3.27)
Persamaan ini menunjukkan bahwa menambahkan hasil kedua akumulasi-dan-dump di sampel
rata-rata K2 sementara tidak memberikan reduksi di amplidtudo lobe sisi pertama. Karena
bandwidth dari filter berkurang menggunakan topologi ini, kita mendapatkan reduksi yang
sesuai pada kuantisasi noise pada output filter (dan peningkatan terkait dalam redaman ketika
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melihat frekuensi tetap di stop band). Sementara kita bisa memodifikasi cascade akumulasi-
dan-dump untuk beroperasi dengan baik, dengan hasil akhir frekuensi clock f/K, keseder-
hanaan dan kemudahanan merancang filter rata-rata menggunakan topologi pada Gambar
3.17, 2.54, 2.56 atau membuat topologi pilihan, dalam kebanyakan situasi, untuk modulator
NS filter rata-rata.
Gambar 3.19. Masalah dengan rangkaian cascade akumulasi-dan-dunp
Interval waktu kita rata-rata output dari modulator yang lebih berkaitan dengan orde dari
filter sinc rata-rata seperti yang disajikan dalam dua contoh berikut. Interval waktu lebih
lama dari KTS digunakan ketika L ≥ 2.
Contoh Soal 3.5
Tentukan respon impuls time-domain dari orde pertama filter rata-rata (L = 1) dengan K =
8. Asumsikan desimasi tidak digunakan dalam filter.
Fungsi transfer filter diberikan, setelah meninjau Pers. 2.89 dan 2.90, dengan
H(z) =
1− z−8
1− z−1 = 1 + z−1 + z
−2 + z−3 + z−4 + z−5 + z−6 + z−7 (3.28)
Hubungan time-domain antara input dan output kemudian
y [nTs] = x [nTs] + x [(n− 1)Ts] + x [(n− 2)Ts] + . . . + x [(n− 7)Ts]
Respon impuls time-domain dari filter rata-rata orde-pertama yang ditunjukkan pada Gambar
3.20. Perhatikan bentuk persegi panjang.
186 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 3.20. Respon impuls dari L = 1 filter rata-rata
Contoh Soal 3.6
Ulangi contoh soal 3.5 jika filter rata-rata orde-kedua digunakan.
Fungsi transfer filter adalah
H (z) =
[
1−z−8
1−z−1
]2
= 1 + 2z−1 + 3z−2 + 4z−3 + 5z−4 + . . .+ 3z−12 + 2z−13 + z−14
Hubungan time-domain adalah
Y [nTs] = x [nTs] + 2x [(n− 1)Ts] + 3x [(n− 2)Ts] + . . .+ 2x [(n− 13)Ts] + x [(n− 14)Ts]
Respon impuls dari filter rata-rata orde-kedua yang ditunjukkan pada Gambar 3.21. Per-
hatikan bentuk kurva segitiga dan bagaimana respon impuls dari filter orde-kedua berlangsung
dua kali lebih lama dari respon orde-pertama.
Analog Filter Sinc Rata-Rata menggunakan SPICE
Hal ini dapat sangat berguna untuk mensimulasikan operasi dari filter averaging sinc dalam
bentuk
H (z) =
[
1
K
1− z−K
1− z−1
]L
(3.29)
Menerapkan filter ini menggunakan rangkaian digital dapat mengakibatkan waktu simulasi
yang lama. Juga, output dari filter akan menjadi digital yang membutuhkan penggunaan
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Gambar 3.21. Respon impuls dari L = 2 filter rata-rata
DAC untuk merekonstruksi tegangan input analog. Sementara dalam sebuah desain chip yang
sebenarnya kita mungkin (akan) ingin mensimulasikan rangkaian sebenarnya yang difabrikasi
(implementasi filter digital), masih baik untuk komputasi yang efisien, ideal, filter untuk
simulasi cepat selama pengembangan modulator.
Setelah meninjau Gambar 3.10, dan diskusi terkait, kita melihat bahwa kita dapat melewati
output dari modulator langsung melalui filter analog untuk merekonstruksi tegangan input
analog (dengan kuantisasi noise tidak diinginkan). Menggunakan filter analog menghilangkan
kebutuhan untuk DAC tambahan dan melakukan observasi yang dhasilkan output simulasi
modulator/filter spektrum straightforward. Pertanyaannya sekarang menjadi, ”Bagaimana
kita membuat filter analog sinc-shaped sederhana implementasi model digital?”
Kami melihat pada Gambar 2.53 bahwa filter comb digital memiliki fungsi transfer 1−z−K .
Kami juga melihat, di Bab 1, bahwa kita dapat menerapkan filter comb analog menggunakan
saluran transmisi, Gambar 1.11. Di sini kita mencoba menggunakan rangkaian sederhana yang
ditunjukkan pada Gambar 3.22a untuk menerapkan filter comb di SPICE. Integrator, Gambar
2.33, dapat diterapkan menggunakan topologi yang sama dan ditunjukkan pada Gambar 3.22b.
Untuk mendapatkan filter dengan waktu-kontinue
mentransfer fungsi ekuivalen dengan Pers. 3.29 (lihat Persamaan 2.99 dan 2.100) kita dapat
cascade L dari bagian ini. Resistor digunakan pada output dari jalur transmisi, pada Gambar
3.22, digunakan untuk mengakhiri jalur transmisi. Contoh berikut menunjukkan implementasi
filter sinc rata-rata di SPICE.
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Gambar 3.22. (a) Implementasi dari filter comb pada SPICE dan (b) implementasi dari
integrator.
Contoh Soal 3.7
Menghasilkan model SPICE untuk filter digital yang digunakan dengan modulator orde-
pertama dari Gambar 3.7. Asumsikan, seperti dalam contoh 3.4, bahwa K = 16. Tentukan
droop dalam output ketika input gelombang sinus memiliki frekuensi B.
Dalam modulasi frekuensi clock ini adalah 100 MHz (Ts = 10 ns). Delay filter comb adalah
160 ns, sedangkan delay dalam integrator adalah 10 ns. Netlist SPICE ditampilkan di bawah.
Perhatikan bagaimana input ke filter diisolasi menggunakan buffer, dan integrator terisolasi
oleh filter comb. Outputnya adalah skala pada akhir netlist untuk 1/K2 untuk menormalkan
gain filter (lihat Gambar 2.46).
Hasil simulasi ditunjukkan pada Gambar 3.23. Input ke filter adalah 1-V gelombang sinus yang
men-swept dari DC sampai 50 MHz (= fs/2). Droop di B (= 100 MHz/(2.16) = 3.125MHz)
adalah 7.8 dB (yang sesuai dengan apa yang diperkirakan pada Gambar 2.46).
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*Gambar 3.23 CMOS: Desain Rangkaian Mixed-Signal*
.AC LIN 1000 1k 50MEG
*WinSPICE command scripts
*#destroy all
*#run
*#set units=degrees
**#plot db(vo2) ylimit 30 0
*#plot db(vout) ylimit 0 -60
Vin Vin 0 DC 0 AC 1
*Input buffer
Ebuf1 Vobuf 0 Vin 0 1
*Comb filter 1
EC1 Vo1 0 Vobuf Vf1 1
TC1 Vobuf 0 Vf1 0 ZO=50 TD=160n
RC1 Vf1 0 50
*Integrator filter 1
EI1 Vo2 0 Vo1 Vb1 1
TI1 Vo2 0 Vf2 0 ZO=50 TD=10n
RI1 Vf2 0 50
EB1 Vb1 0 0 Vf2 1
*Comb filter 2
EC2 Vo3 0 Vo2 Vf3 1
TC2 Vo2 0 Vf3 0 ZO=50 TD=160n
RC2 Vf3 0 50
*Integrator filter 2
EI2 Vo4 0 Vo3 Vb2 1
TI2 Vo4 0 Vf4 0 ZO=50 TD=10n
RI2 Vf4 0 50
EB2 Vb2 0 0 Vf4 1
*Scale the output by 1/K^2 (1/256=0.00390625)
Ebuf2 Vout 0 Vo4 0 .00390625
.end
Menggunakan Model SPICE Filter Sinc
Model filter analog sinc yang baru saja dikembangkan adalah sulit untuk digunakan dalam
simulasi yang mudah dilaksanakan karena beberapa alasan. Untuk mulai dengan, bentuk
sebenarnya dari pulsa (rise dan fall-times bersama dengan over- dan under-shoot dalam bentuk
pulsa) keluar dari modulator yang sekarang penting dimana, dalam implementasi digital,
tidak. Isi frekuensi dari stream pulsa analog berbeda dengan isi spektral dari data digital. Ini
mengarah ke output filter sinc analog waveform dengan distorsi yang tidak akan ditemukan
dalam output dari filter sinc digital. Untuk implementasi output modulator digital risetime
1ns tidak berbeda dari rise-time 100 ps. Dalam implementasi analog, bagaimanapun, rise-
time itu penting (mempertimbangkan apa yang terjadi, pada Gambar 3.10, jika rise-time dari
data digital yang keluar dari modulator diperlambat). Juga, implementasi SPICE dari jalur
transmisi tidak toleran terhadap transisi cepat tepi pulsa. Hal ini menyebabkan kesulitan
dengan konvergensi dan, mungkin, waktu simulasi yang lama.
Implementasi Analog dari Modulator NS Orde-Pertama
Implementasi waktu kontinu dari modulator NS orde pertama yang ditunjukkan pada Gambar
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Gambar 3.23. Respon frekuensi dari L = 2 filter sinc rata-rata
3.24. Jika kita menulis jumlah arus yang melalui resistor (dan dengan demikian melalui
kapasitor feedback) sebagai
iF =
VCM − Vin
R
+
VCM + Vout
R
(3.30)
maka output dari integrator dapat ditulis, dengan asumsi input dan output yang direferensikan
ke VCM , sebagai
VOI =
iF
jωC
=
−1
jωRC
(Vin − Vout) (3.31)
dimana ω = 2pif dan mencatat bagaimana mengalihkan input inverting dan noninverting dari
komparator untuk mengimbangi gain inverting integrator. Mengetahui, dari Pers. 2.82, bahwa
z−1
1− z−1 =
1(
−1 + cos ∼ 2pi f
fs
)
+ j ∼ sin2pi f
fs
(3.32)
atau, untuk f  fs (yang harus berlaku untuk setiap konverter oversampling) dimana
cos 2pi f
fs
≈ 1 dan sin 2pi f
fs
≈ 2pi f
fs
, kemudian
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z−1
1− z−1 ≈
1
j2pi f
fs
(3.33)
Akhirnya, kita melihat bahwa topologi Gambar 3.24 berperilaku seperti modulator dengan
blok diagram dari Gambar 3.6 ketika
fs =
1
RC
(3.34)
Jika persamaan ini tidak berlaku, topologi Gambar 3.24 masih dapat berfungsi dengan baik
sebagai modulator NS kecuali bahwa analisis diatas akan mencakup gain integrator. (Yang,
Gambar 3.24. Implementasi rangkaian analog dari modulator NS orde-pertama.
dikombinasikan dengan high-gain dari komparator, masih dapat menghasilkan salah satu over-
all forward path. Kami akan membahas komponen gain dalam modulator kemudian.)
Implementasi integrator-based analog dari modulator bisa lebih sederhana, lebih mudah
untuk breadboard dan test pada bench, daya yang rendah, dan kurang peka terhadap noise
clock (feedthrough kapasitif dan injeksi charge.) Dua kelemahan utama adalah kesulitan
dalam menetapkan gain integrator ke nilai yang tepat (dalam versi integrasi) dan kerentanan
integrator dengan bentuk pulsa fedback (masalah juga ditemukan menggunakan filter analog
sinc dari bagian akhir).
Menggunakan DAI, gain dari integrator diatur oleh rasio kapasitor, lihat Gambar 2.79.
Variasi kapasitansi oksida mutlak untuk menjalankan proses yang diberikan tidak mempen-
garuhi gain integrator. Menggunakan integrator analog, dalam bentuk murni monolitik,
bagaimanapun, dapat menghasilkan variasi waktu RC konstan 50% atau lebih.
Gambar 3.25 menunjukkan bagaimana bentuk pulsa mempengaruhi output dari integrator
analog. Pada (a) kita melihat bentuk pulsa ideal dan daerah yang ideal di bawah pulsa
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(daerah yang diarsir). Pada (b) kita melihat bagaimana rise-time terbatas dan fall-time dapat
mempengaruhi luas sebenarnya di bawah kurva dan dengan demikian output dari integrator.
Untuk meminimalkan efek yang tidak diinginkan kita dapat menggunakan pulsa yang lebih
luas seperti pada (c) dan (d), yang berarti kita menjalankan modulasi pada frekuensi clock
lebih lambat. Peningkatan lebar dari pulsa meminimalkan persentase area yang dipengaruhi
oleh waktu transisi. Perhatikan bahwa sinyal feedback langsung mengurangi dari sinyal input
sehingga setiap noise atau variasi yang tidak diinginkan dalam sinyal fedback, seperti variasi
amplitudo, dapat dianggap menambah noise ke input (dan dengan demikian modulator SNR
merendahkan). Hal ini penting! Kami akan membahas sinyal fedback, dan bagaimana untuk
mengisolasi/mengimplemntasikan tegangan fedback sebenarnya untuk integrator, sekali lagi
di bagian berikutnya.
Gambar 3.25. Bentuk pulsa output komparator, input ke integrator.
Para DAI kurang rentan terhadap bentuk pulsa feedback dari komparator. Meninjau
Gambar 3.7 kita melihat bahwa selama output dari komparator dapat diisi atau dikosongkan
kapasitor beralih ke dalam resolusi akhir dari converter, sebelum φ2 mematikan switch, fungsi
sirkuit seperti yang diharapkan. Perhatikan bahwa komparator, memiliki output digital, tidak
membatasi tingkat pengalihan kapasitor yang dibebankan melainkan faktor pembatas adalah
op-amp (karena plat teratas terikat pada input inverting op-amp dan dibebankan dari op-amp
output melalui kapasitor feedback).
Feedback DAC
Sampai titik ini kita telah membahas output feed dari komparator langsung kembali ke in-
tegrator. Ini bekerja baik selama logika ”1” (VDD) atau logika ”0” (ground) tegangan yang
bersih (tidak memiliki noise pada mereka). Noise tegangan fedback ini langsung bertambah
atau berkurang dari sinyal input dan dengan demikian menurunkan modulator SNR. Dalam
setiap rangkaian sinyal campuran praktisnya terintegrasi daya digital dan pengembalian yang
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ramai dengan variasi dalam common ratusan mV. Sebagaimana dibahas di Bab 28, adalah
common untuk memisahkan daya listrik analog dan digital pada chip (dan begitu modulator
harus didukung dengan daya analog). Karena ini, dan keinginan untuk mengatur tegangan
fedback VREF+ dan VREF− berdiri sendiri pada VDD dan ground, output dari komparator
sering terhubung ke sirkuit satu-bit DAC sederhana yang ditunjukkan pada Gambar 3.26.
Sangat penting untuk mengingat bahwa output dari DAC harus mampu mengisi integrator
input switching kapasitansi (lihat Gambar 3.7) ke dalam resolusi akhir yang diinginkan dari
konverter dalam setengah siklus clock (sebelum switch terbuka φ2).
Gambar 3.26. DAC satu-bit untuk digunakan dalam modulator NS.
Memahami Rata-rata dan Penggunaan Filter Digital dengan Modulator
Dalam diskusi selanjutnya, kami asumsikan, seperti sebelumnya, VREF+ = V DD = 1.5V dan
VREF− = ground (1LSB = 1.5 V). Kami juga menganggap tegangan input ke modulator jatuh
dalam VDD dan ground sehingga output dari modulator tidak saturasi dalam sebuah string
yang satu atau nol (lebih lanjut di bawah). Pada bagian ini kami ingin membahas, secara
intuitif, operasi dari filter digital yang digunakan pada output dari modulator (lihat Gambar
3.9).
Sebelum membahas filter digital mari kita ingat bahwa kita dapat memulihkan tegangan in-
put analog menggunakan filter analog seperti yang ditunjukkan pada Gambar 3.10. Ini berarti
bahwa jika output dari modulator adalah terus menerus nol, maka output dari filter analog
akan menjadi nol volt. Kemungkinan output modulator lainnya dan rata-rata ditunjukkan
pada Gambar 3.27.
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Gambar 3.27. Output modulator dan sesuai rata-rata.
Contoh Soal 3.8
Plot transfer kurva input/output ideal untuk 1-bit DAC. Juga plot transfer kurva non-
ideal jika VREF+ = 1.45V (bukan 1.5 V). Mengomentari bagaimana output dari NS-
modulator/decimator (converter data) akan terpengaruh.
Kurva transfer ditunjukkan pada Gambar 3.28. Offset dalam tegangan referensi positif meng-
hasilkan kesalahan gain dalam data konverter (tapi tidak nonlinier).
Gambar 3.28. Kurva transfer ideal dan nonideal untuk satu-bit DAC dan kaskade komparator.
Selanjutnya mari kita pertimbangkan kasus dimana input modulator adalah sinyal DC
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dan resolusi data konverter hanya dibatasi oleh jumlah sampel yang dapat kita ambil dalam
waktu tertentu, KTs. Persamaan 3.12 menunjukkan bahwa sebagai K pendekatan tak ter-
hingga, B mendekati nol (DC). Gambar 3.12 menunjukkan bahwa di DC density spektral dari
modulasi noise adalah nol. Feed output dari modulator orde pertama untuk satu akumulasi-
dan-dump, lihat Gbr. 2.39 dan 2.41, dapat memberikan filter digital yang diperlukan. Seperti
yang terlihat pada Gambar 2.41, meningkatkan K menyebabkan respon amplitudo filter di
DC meningkat (jumlah bit yang keluar dari counter meningkat) dan sisi lobes bergerak menu-
ju DC. Juga, seperti yang terlihat pada Gambar 2.58b, kita tidak memiliki aliasing di DC
sehingga output frekuensi clocking berkurang (desimasi) untuk fs/K dapat dicapai dengan
tahap akumulasi-dan-dump tunggal. Namun, mungkin masih ada aliasing dari frekuensi yang
lebih tinggi. Perhatikan bahwa yang telah kami jelaskan tentang modulator NS orde-pertama
sebagai penggerak counter, yang mengatur reset dan read-out setiap siklus clock KTS dan clock
pada tingkat fs. Praktis, untuk K besar, faktor pembatas dalam resolusi modulator NS adalah
noise yang melekat di rangkaian (terutama termal dan sumber flicker noise dari MOSFET)
dan, yang lebih penting, gain terbatas dan linearitas dari op-amp (lebih lanjut tentang ini
nanti). Perhatikan bahwa dalam modulasi yang sempurna output single akan lebih tinggi dari
satu-juta output yang sesuai dengan tegangan input rata-rata yang hanya 15 µV. Ini juga
berarti bahwa kita harus merata-ratakan setidaknya satu-juta dan satu (1.000.001) modulator
output dengan counter sederhana untuk keluaran yang konstan.
Dalam dua kaskade akumulasi-dan-dump, Persamaan 3.27 dan Gambar 3.19, kami rata-
ratakan sampel K2. Kaskade menunjukkan reaksi, dari sudut pandang respon frekuensi, seper-
ti akumulasi-dan-dump single. Untuk kaskade filter sinc L, bagaimanapun, jumlah output
modulator rata-rata adalah
Jumlah output modulator rata− rata = L.K − 1 (3.35)
Seperti kita lihat dalam contoh 3.6, hasil kaskade filter sinc pada input filter weighted rata-
rata. Untuk modulator orde-pertama dari Gambar 3.7 dan filter digital Gambar 3.17 dengan
fungsi transfer, sekali lagi, dari
H (z) =
[
1− z−16
1− z−1
]2
(3.36)
kita melakukan pada 31 rata-rata weighted output modulator ini. Respon impuls time-domain
dari filter ini (tanpa desiminasi), sekali lagi lihat contoh 3.6, diberikan oleh
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Y [nTs] = x [nTs] + 2x [(n− 1)Ts] +
3x [(n− 2)Ts] + . . .+ 15x [(n− 14)Ts] +
16x [(n− 15)Ts] + 15x [(n− 16)Ts] +
14x [(n− 17)Ts] + . . .+ 2x [(n− 29)Ts] + x [(n− 30)Ts] (3.37)
Untuk input filter kontinu ”1” output dari filter adalah 256. Catatan bahwa ini adalah hasil
yang sama yang kita dapatkan dengan kaskade dua akumulasi-dan-dump dan merupakan
”gain” (KL) dari filter di DC. Untuk diskusi kita saat ini resolusi minimal kita dapat wakili
dengan nilai output maksimum 256 (menyadari nilai output minimal, yang sesuai dengan kelu-
aran modulator kontinu dari semua nol, adalah 0) adalah (1.5)/256 = 5.86mV . Kami ingin
nilai ini lebih kecil dari resolusi yang dihitung dalam contoh 3.3, yang merupakan 6.14 bit
(1.5/26.14 = 21.27mV ) sehingga modulasi noise kami, untuk bandwidth tertentu, membat-
asi resolusi data konverter dan bukan filter digital. Inilah sebabnya mengapa menambahkan
tahap filter sinc tambahan (katakanlah, L = 3) tidak akan meningkatkan resolusi data kon-
verter tersebut. Cara mendasar untuk meningkatkan resolusi modulator orde-pertama adalah
untuk meningkatkan jumlah sampel rata-rata (rasio oversampling), K. Perhatikan juga, bah-
wa peningkatan L akan memiliki efek yang tidak diinginkan dari peningkatan droop pada
bandwidth yang menarik perhatian.
Contoh Soal 3.9
Jika input yang diinginkan modulator NS orde-pertama ideal adalah sinyal DC, akan lebih
baik untuk menggunakan filter sinc tunggal (counter atau akumulasi-dan-dump) atau kaskade
dua filter sinc dari bentuk yang diberikan oleh Persamaan 3.36?
Persamaan 3.20 diperoleh dengan asumsi kita ingin memaksimalkan bandwidth sinyal input,
B. Jika kita mengukur sinyal DC dengan, idealnya, nol-bandwidth, maka kita ingin memini-
malkan bandwidth filter digital untuk menghilangkan noise yang tidak diinginkan yang dapat
merusak sinyal DC. Ini berarti, untuk resolusi yang lebih tinggi sejalan dengan waktu konversi,
filter single-stage adalah pilihan terbaik.
Dalam Gambar 3.17 kami menunjukkan bahwa ukuran word yang keluar dari filter, sete-
lah turun lebih rendah dua-bit, adalah tujuh-bit. Ini berarti, pada dua komplemen, out-
put dari 011 1111 (+63), 100 0000 (-64), dan 000 0000 (0) sesuai dengan input maksimum
(VREF+ − 1LSB), input minimum (VREF−), dan tegangan common-mode (VCM = 0.75V )
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masing-masing, lihat Gambar 2.37. Output modulator kontinu ”1” akan sesuai dengan ma-
sukan dari VREF+, yang akan menjadi mungkin diluar output word filter digital dan hasil out-
put filter yang salah kode 100 0000. Perhatikan bahwa di sini 1LSB = (VREF+−VREF−)/27 =
11.719mV , yang adalah, lagi, di bawah batas 21.27 mV prinsip RMS noise dari modulator
pada bandwidth, B.
Selanjutnya, mari kita mempertimbangkan situasi dimana satu dari 64 output modulator
adalah logika satu (dan urutan mengulangi tanpa batas). Seperti kita lihat pada Gambar
3.27, rata-rata hasil output ini dalam tegangan analog 1.5/64 atau 23.44 mV. Menggunakan
Persamaan 3.37 kita dapat menulis urutan output filter digital (dalam bentuk desimal dan
dengan asumsi input pulsa tunggal ke filter menandai awal output) tanpa desiminasi sebagai
1,2,3,4,5,6,7,8,9,10,11,12,13,14,15,16,15,14,13,12,11,10,9,8,7,6,5,4,3,2,1,0, (diikuti oleh 32
lebih angka nol dan kemudian urutan berulang.)
Jika desiminasi digunakan, seperti pada Gambar 3.17, maka output dari filter seperti terlihat
1,15,0,0 (jumlah = 16)
mencatat bahwa pergeseran waktu tidak mengubah jumlah dari urutan jika sampel output
oleh proses desimasi yang ditempatkan terpisah dengan 16 (K ). Sebagai contoh, urutan
4,12,0,0 (jumlah = 16)
juga memiliki jumlah yang sama yaitu 16. Gambar 3.29 menunjukkan plot dari modulator
input dan filter output direkonstruksi. Input modulator adalah sinyal DC konstan 23.44 mV
sementara, pada saat yang sama, output filter digital merupakan urutan yang berulang. Apa
yang kita lihat adalah ripple terkait dengan melewati output dari modulator melalui filter.
Filter tambahan, termasuk RCF, akan mengurangi ripple (karena pengurangan bandwidth).
Kita harus menunjukkan bahwa ripple ini merupakan perbedaan utama antara laju Nyquist
data konverter dan konverter oversampling. Perhatikan bagaimana rata-rata 4 sampel output
setelah desiminasi atau 64 sampel sebelum desiminasi menghasilkan nilai output digital yang
direkonstruksi cocok dengan nilai masukan.
Gambar 3.30 menunjukkan output dari filter RC, dengan waktu konstan 1µs, ketika ter-
hubung ke output dari modulator pada Gambar 3.7. Tegangan input modulator adalah 23.44
mV. Analog filter RC, seperti filter digital, tidak akan benar-benar menyaring komponen
frekuensi yang lebih tinggi dari modulasi noise dan dengan demikian akan ada beberapa rip-
ple pada sinyal output. Sekali lagi, seperti dalam filter digital, mengurangi bandwidth dari
filter (meningkatkan waktu konstan) akan mengurangi jumlah peak-to-peak dari ripple.
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Gambar 3.29. Ripple pada output filter digital. Perhatikan bagaimana rata-rata dari output
filter adalah sama dengan tegangan input.
Gambar 3.30. Menampilkan bagaimana kita memiliki ripple pada output dari sebuah filter
analog yang terhubung ke sebuah modulator dengan masukan DC.
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Contoh Soal 3.10
Apakah 7-bit, komplemen dua, merepresentasikan dari angka pada Gambar 3.29 dengan asum-
si mereka awalnya diwakili menggunakan 9-bit, komplemen dua, word seperti dalam Gambar
3.17? Apakah rata-rata dari empat sampel dari word ini?
Komplemen dua 9-bit itu direpresentasikan dari 0, 1 dan 15 adalah 1 0000 0000, 1 0000 0001,
dan 1 0000 1111, masing-masing. Menjatuhkan dua bit yang lebih rendah dan mengetahui,
7-bit direpresentasikan yang 1 LSB = 11.719 mV, hasilnya 100 0000 (0), 100 0000 (0), dan
100 0011 (VCM − 61 · 11.719mV = 35.157mV ). Rata-rata output filter, seperti yang kita
lakukan pada Gambar 3.29, menghasilkan nilai 8.79 mV, yang berbeda dari tegangan input
23.44 mV. Dengan menjatuhkan 2 bit lebih rendah kita benar-benar kehilangan resolusi. Hal
ini dapat membingungkan sampai kita ingat bahwa di DC mungkin resolusi dari modulator
ideal dan filter digital tak terbatas. Selama bandwidth, B, namun resolusi konverter terbatas
hingga kurang dari 7 bit seperti yang dibahas di contoh 3.3. Tidak membuang dua bit lebih
rendah yang berguna jika ditambahkan filter digital yang digunakan dalam sistem mixed-
signal. Sebaliknya dua bit yang lebih rendah hanya nilai acak (mencatat bahwa ketika rata-
rata empat sampel pada Gambar 3.29 hal itu setara dengan melewati data digital melalui
sebuah low-pass tambahan, filter sinc rata-rata dengan K = 4).
Pattern Noise dari Input DC (Batas Siklus Osilasi)
Ripple pada output dari filter dapat menyebabkan noise dalam spektrum yang menarik per-
hatian. Frekuensi ripple dan amplitudo ripple tergantung pada nilai input DC. Dibandingkan
dengan Gambar 3.30, Gambar 3.31 menunjukkan output filter RC jika input modulator diubah
menjadi 0.75 V (tegangan common-mode.) Frekuensi ripple lebih tinggi dan amplitudo ripple
peak-to-peak lebih kecil. Output modulator, dengan input 0.75, adalah gelombang persegi
yang bolak-balik dan nol. Harmonik pertama dari sinyal ini adalah setengah frekuensi clock
atau, dalam contoh ini, 50 MHz. Karena frekuensi ripple terletak
diluar spektrum dasar kami (yang, dari contoh 3.3, adalah dari DC ke 3.125 MHz) tidak akan,
secara signifikan, mempengaruhi SNR. (Pada filter digital nol dalam fungsi transfer filter
digital akan jatuh kemungkinan pada setengah frekuensi clock menghilangkan ripple sama
sekali dan menghasilkan nilai output filter konstan.) Frekuensi ripple pada Gambar 3.30,
bagaimanapun, adalah 1/640 ns atau 1.564 MHz, yang baik dalam spektrum dasar kami.
Tone yang dihasilkan akan menurunkan SFDR dan SNR dari data konverter. Pertanyaannya
sekarang menjadi, ”Bagaimana kita meminimalkan kemungkinan tone yang tidak diinginkan
muncul dalam spektrum output data konverter tersebut?”
Jika kita melihat data output filter digital yang ditunjukkan pada Gambar 3.29 kita melihat
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Gambar 3.31. Filter ripple ketika input adalah tegangan common-mode 0.75 V.
bahwa ”ripple” amplitudo dari data digital adalah sepenuhnya 87.9 mV peak-to-peak atau
secara signifikan diatas nilai LSB data konverter itu (mencatat bahwa setelah RCF/filter half-
band nilai ripple ini akan berkurang). Melihat angka ini, kita melihat bahwa akan lebih
baik untuk menyebarkan atau meratakan data keluar atas semua empat siklus gelombang
berulang. Meskipun kita mungkin masih memiliki tone, atau urutan berulang, pada frekuensi
dalam spektrum dasar amplitudo tone akan berada di bawah nilai LSB dari data konverter
(dan sehingga tidak akan mempengaruhi SFDR dari data konverter). Untuk mencapai hal
ini penyebaran atau pengacakan kita dapat menambahkan sumber noise dither (lihat bab
terakhir) untuk modulator NS dasar seperti yang terlihat pada Gambar 3.32.
Output dari modulator dalam diskusi kita dan pembangkit dari Gambar 3.29, yang bit
single akan tinggi diikuti dengan 63 nol seperti yang ditunjukkan pada Gambar 3.33a. Per-
hatikan bagaimana periode output berulang-ulang. Jika sumber dither digunakan, output
mungkin terlihat seperti apa yang terlihat pada Gambar 3.33b. Rata-rata dari gelombang, se-
lama beberapa siklus, adalah sama seperti dalam (a), sedangkan periode gelombang bervariasi
dan merandomisasi daya yang terkandung dalam frekuensi tertentu (tone). Apakah ini berarti
bahwa spektrum output dari data konverter, dengan input DC, tidak akan berisi tone pada
spesifikasi frekuensi tertentu mencuat diatas floor noise dan mengakibatkan penurunan SFDR
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Gambar 3.32. Menambahkan sumber dither ke modulator NS orde-pertama.
tersebut. Namun, amplitudo ripple peak-to-peak, dalam domain waktu, sebenarnya dapat
menjadi lebih buruk. Seperti yang terlihat pada Gambar 3.33b, kadang-kadang jarak lebih
pendek antara salah satu output yang dapat menghasilkan kode output filter digital yang
lebih besar. Sekali lagi, kita harus menunjukkan bahwa variasi, atau ripple, dalam kode out-
put adalah perbedaan mendasar antara data konverter basis-modulator NS dan data konverter
Nyquist-rate.
Gambar 3.33. Output dari modulator tanpa (a) dan dengan (b) sumber dither.
Sebagai contoh terakhir, mari kita mempertimbangkan bagaimana tone dapat terjadi pada
output modulator yang memiliki transisi density lebih tinggi (banyak transisi satu-nol.) Jika
input modulator adalah tegangan common-mode, VCM , dari 0.75 V, maka output dari modu-
lator adalah urutan bergantian dari satu dan nol. Mengubah input tegangan keatas dengan
jumlah kecil yang akan menghasilkan output dari modulator sekali-kali mencegah kenaikan
bukannya menjadi rendah (menghasilkan dua logika berturut-turut satu output). Contohnya
terlihat pada Gambar 3.34 dimana input ke modulator meningkat menjadi 0.77 V. yang ganda
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ditempatkan terpisah sekitar 350 ns, kita dapat memperkirakan tone dalam spektrum output
yang dihasilkan pada frekuensi 1/350 ns atau 2.86 MHz.
Akhirnya, perhatikan bahwa tone yang tidak diinginkan biasanya tidak bermasalah jika
sinyal input sedang sibuk dan acak (bukan seperti DC yang dibahas dalam bagian ini). Kemu-
dian dalam bab ini, kita membahas orde kedua modulator yang memanfaatkan dua integrator.
Integrasi kedua membantu untuk menyebarkan urutan yang mengulangi periode waktu di atas
yang lebih lama sehingga, mudah-mudahan, energi tone yang tidak diinginkan dapat diabaikan
yang hadir dalam spektrum dasar.
Gambar 3.34. Output modulator menunjukkan bagaimana tone dapat terjadi dengan transisi
density lebih tinggi.
Integrator dan Forward Modulator Gain
Sejauh ini kita belum membahas bentuk atau amplitudo output integrator. Karena kita meng-
gunakan komponen near-ideal dalam simulasi kami, kami belum melihat ada keterbatasan
karena swing op-amp output yang terbatas. Gambar 3.35 menunjukkan output integrator un-
tuk sinyal input dan output ditunjukkan pada Gambar 3.8 (menggunakan modulasi Gambar
3.7). Jelas output swing dari op-amp adalah di luar jalur listrik. Jika level model transistor
op-amp adalah untuk menggantikan op-amp yang ideal, output integrator akan saturasi pada
tegangan kurang dari VDD (= 1.5 V di sini) atau lebih besar dari ground. Sementara dalam
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beberapa situasi saturasi op-amp tidak selalu buruk (gain dari integrator pergi ke nol), dihara-
pkan untuk memahami bagaimana penurunan forward gain loop yang mempengaruhi kinerja
modulator. Perhatikan juga, pada Gambar 3.35, bagaimana output dari integrator membuat
perubahan terbesar ketika melewati tegangan referensi komparator, VCM = 0.75 V, karena
sinyal fed-back, output komparator (sinyal skala penuh), adalah input untuk integrator.
Gambar 3.35. Keterbatasan output swing pada op-amp (integrator).
Pertimbangkan model linierisasi orde pertama modulator NS yang kamu tunjukkan pada
Gambar 3.36. Gain dari integrator, lihat Persamaan 2.134 atau Gambar 2.79, diberikan oleh
GI =
CI
CF
(3.38)
Kami juga telah menarik komparator dengan gain. Sampai titik ini kita telah mengasumsikan
gain dari komparator adalah kesatuan. Kami akan mengomentari ini lebih dalam sekejap.
Mari kita mendefinisikan forward gain modulator sebagai
GF = GI .GC (3.39)
Kita dapat menulis kembali Persamaan 3.4 menggunakan gain ini sebagai
Y (z) =
z−1.GF
1 + z−1 (GF − 1) .X (z) +
1− z−1
1 + z−1 (GF − 1) .E (z) (3.40)
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Gambar 3.36. Blok diagram modulator noise-shaping (NS) menunjukkan forward gain.
Jika G mendekati nol (integrator saturasi sementara komparator gain tetap terbatas), maka
output dari modulator adalah jumlah dari input yang terintegrasi dan kuantisasi noise. (Ini
buruk.) Karena kuantisasi noise tidak dibentuk spektral akan sulit untuk menyaring output
modulator untuk memulihkan sinyal input. Jika gain forward lebih besar dari dua, maka,
seperti yang terlihat pada Gambar 2.62 dan diskusi terkait, pole dari fungsi transfer berada
di luar unit sirkuit dan modulator akan menjadi tidak stabil. Kita dapat membatasi nilai dari
forward gain untuk
0 ≤ GF ≤ 2 (3.41)
Idealnya, bagaimanapun juga, gain adalah satu.
Contoh Soal 3.11
Tampilkan, menggunakan simulasi SPICE dan modulator dari Gambar 3.7, bahwa gain in-
tegrator 0,4 akan menghasilkan berbagai keluaran op-amp dengan baik dalam rentang catu
daya.
Gambar 3.37a menunjukkan skematik dari modulator dengan GI = 0.4. Gambar 3.37b menun-
jukkan output integrator (output dari op-amp) dalam modulator (a) dengan input gelombang
sinus yang ditunjukkan pada Gambar 3.8. Output swing terbatas pada sekitar 80% dari
rentang catu. Untuk desain umum, yaitu untuk mengatur gain integrator untuk 0.4. Hal
ini memastikan integrator tidak saturasi kecuali input ke modulator berjalan di luar rentang
tegangan catu.
Sungguh menarik untuk dicatat bahwa dalam kedua modulator, Gambar 3.7 dan Gambar 3.37,
gain forward adalah kesatuan. Ini adalah hasil dari gain efektif dari komparator memaksa
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mengubah forward gain, dikontrol oleh sinyal fedback, untuk kesatuan. Apakah ini berarti
bahwa modulator berfungsi seperti yang diharapkan dengan gain sinyal dari satu (Persamaan
(3.4) berlaku) apakah GI adalah 1 atau 0.4. Kami membahas bagaimana perubahan dalam
komparator gain yang terjadi berikutnya.
Gambar 3.37. (a)Modulator NS orde-pertama dengan integrator gain 0.4 dan (b) output dari
op-amp.
Gambar 3.37a menunjukkan kurva transfer untuk komparator. Sumbu x, input kompara-
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tor, adalah output dari integrator dalam modulator. Shringking output swing integrator saat
holding output swing dari komparator pada jalur catu (1.5 V) menghasilkan peningkatan
komparator gain yang efektif. Variasi gain, dengan output swing integrator, membantu un-
tuk mengatur gain forward dari modulator untuk tepat 1. Kita dapat menulis menggunakan
persamaan ini sebagai
Integrator gain,GI︷ ︸︸ ︷
Intergrator output
Modulator input
.
Comparator gain,GC︷ ︸︸ ︷
Comparator(modulator) output
Integrator output
=
GF︷ ︸︸ ︷
Modulator output
Modulator input
(3.42)
Gambar 3.38. Komparator gain sebagai fungsi dari tegangan input.
Jika modulator ini berfungsi normal, maka nilai rata-rata output modulator akan sama dengan
input modulator dan dengan demikian GF = 1. Sungguh menarik untuk dicatat bahwa hasil
(gain integrator yang tepat tidak penting) akan berlaku untuk setiap integrator yang secara
langsung diikuti oleh ADC.
Sebelum meninggalkan bagian ini, mari kita menunjukkan beberapa masalah dengan mod-
ulator noise-shaping yang menggunakan multi-bit ADC, Gambar 3.39. Karena output dari
integrator adalah sinyal input ke ADC, integrator output swing terbatas secara langsung akan
mempengaruhi berbagai kode output ADC. Membatasi daerah kode-kode output ADC ke-
mudian akan membatasi rentang yang diijinkan input modulator kecuali scaling digunakan
(pergeseran kode output atau ukuran kapasitor dalam DAI). Berikutnya, perhatikan pada
Gambar 3.39 bagaimana variasi dalam gain dari ADC, dengan sinyal input, lebih terbatas
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daripada gain yang dicapai dengan komparator sederhana Gambar 3.38. Membatasi berbagai
gain ADC dapat menghasilkan modulator
Gambar 3.39. Tegangan input analog (output integrator).
forward gain yang tidak persis kesatuannya. Hal ini terutama berlaku pada frekuensi input
yang tinggi di mana gain dari integrator rendah. Namun, jika gain integrator tinggi, gain
efektif dari ADC tidak penting. Yang penting di sini adalah bahwa dengan menggunakan
multi-bit ADC akan meningkatkan persyaratan gain loop terbuka dari op-amp yang digunakan
dalam integrator.
Gain Komparator, Offset, Noise, dan Hysteresis
Ini menarik untuk diketahui bagaimana kinerja dari komparator akan mempengaruhi peng-
operasian modulator. Kedua komparator yang offset dan disebut-input noise, Gambar 3.40a,
dapat disebut kembali ke input modulator ini, Gambar 3.40b. Dengan demikian kita dapat
menentukan bagaimana mereka secara efektif mengubah sinyal input yang dilihat oleh modu-
lator. Seperti yang terlihat pada Gambar 3.40, gain tinggi dari integrator, A(f), mengurangi
efek noise komparator dan offset pada sinyal input. Misalnya, jika gain dari integrator di DC
adalah 1.000 dan tegangan offset dari komparator adalah 50 mV, maka input-disebut offset
hanya 50 µV.
Untuk menentukan gain minimum dan maksimum yang diijinkan dalam persyaratan his-
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Gambar 3.40. Mengacu komparator offset dan noise (a) ke input modulator (b).
teresis dari komparator, mari kita tinjau Gambar 3.37. Kami melihat bahwa ketika output
dari komparator menyatakan perubahan, output dari perubahan integrator oleh sedikitnya
Charge in integrator output = GI . (V DD − VCM) = CI
CF
.
VREF+ − VREF−
2
(3.43)
Untuk modulator Gambar 3.27 persamaan ini dapat dievaluasi sebagai 0.3 V. Selama histeresis
jauh lebih kecil dari nilai ini dan gain dari komparator (1.5/0.3 atau 5) cukup besar sehingga
komparator dapat membuat transisi output penuh dengan perbedaan input kemudian mod-
ulator akan berfungsi dengan baik. Sangat sederhana, low-performance desain komparator
dapat digunakan sementara tidak mempengaruhi kinerja modulator itu.
Op-Amp Gain (Kebocoran Integrator)
Sekarang kita telah membahas gain dari komparator, mari kita menentukan seberapa ting-
gi gain loop terbuka dari op-amp harus untuk langkah integrator yang tepat. Dengan gain
op-amp rendah, beberapa muatan yang tersimpan pada kapasitor input integrator, CI , tidak
ditransfer ke kapasitor frrdback, CF . Hilangnya muatan kadang-kadang disebut sebagai ke-
bocoran integrator. Muatan pada kapasitansi input efektif untuk memberhentikan kebocoran
ketika ditransfer ke kapasitansi feedback.
Kita bisa menulis open-loop, frekuensi gain bergantung pada op-amp sebagai AOL(f ).
Tegangan output dari op-amp ini kemudian Vout = AOL(f)(v+ − v−), di mana v+ adalah
common-mode tegangan VCM (terminal noninverting dari op-amp), lihat Gb. 2.78, dan v−
adalah terminal input inverting op-amp. Mengikuti prosedur untuk mendapatkan Persamaan
(2.133), kita dapat menulis ulang Persamaan (2.131) dengan gain op-amp terbatas sebagai
Q2 = CI
(
VCM − Vout [nTs]
AOL (f)
− v2 [nTs]
)
(3.44)
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atau, menulis kembali Persamaan (2.133)untuk memasukkan efek dari keterbatasan gain op-
amp, untuk mendapatkan
Vout (z) =
CI
CF
.
V1 (z) .z
−1/2 − V2 (z)(
1 + CI
CF
1
AOL(f)
)
− z−1
(3.45)
Menggunakan hasi pada Persamaan (3.3 dan, seperti yang dibahas dalam bagian terakhir,
diasumsikan gain forward dari modulator, GF , salah satunya diberikan
Y (z) =
z−1
1 + CI
CF
1
AOL(f)
.X (z) +
1 + CI
CF
1
AOL(f)
− z−1
1 + CI
CF
1
AOL(f)
.E (z) (3.46)
Istilah gain error
εgain =
CI
CF
.
1
AOL (f)
(3.47)
idealnya nol sehingga Pers. (3.46) dikurangi dengan Pers. (3.4). Perhatikan bagaimana
mengurangi gain integrator, CI/CF , mengurangi gain error sambil meningkatkan gain yang
diperlukan komparator. Perhatikan juga bagaimana angka pembaginya adalah umum di antara
sinyal dan noise. Istilah ini akan menghasilkan gain error data konverter (berperilaku seolah-
olah tegangan op-amp offset yang merupakan fungsi dari amplitudo output integrator [yang
menghasilkan gain error] dan frekuensi), tetapi tidak akan mempengaruhi modulasi SNR.
Untuk menentukan peningkatan pada modulator noise output itu (perubahan pada bentuk
dari modulasi noise) kita perlu melihat fungsi transfer noise termasuk dampak dari gain error
NTFε (z) = (1 + εgain)− z−1 (3.48)
atau, dalam frekuensi domain,
| NTF (f) |2= 2 (1 + εgain)
(
1− cos2pi f
fs
)
+ ε2gain (3.49)
Mengikuti prosedur yang sama yang digunakan untuk sampai pada Persamaan (3.15) dan
dengan asumsi gain op-amp konstan, AOL(f), dari DC ke B hasilnya pada
V 2Qe.RMS = 2.
V 2LSB
12fs
.
[
4 (1 + εgain)
pi2
f 2s
.
1
3
.
(
fs
2K
)3
+ ε2gain.
fs
2K
]
(3.50)
210 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
perhatikan bahwa jika εgain = 0, persamaan ini tereduksi menjadi Pers. (3.15).
Jika kita mengasumsikan kontribusi terhadap noise dari istilah error kuadrat, ε2gain, adalag
kecil, yang berlaku untuk gain op-amp
AOL (f) > K (rasio oversampling) (3.51)
selama rentang frekuensi dari DC ke B, maka kita dapat menulis ulang Persamaan. (3.16),
untuk mencakup dampak gain op-amp terbatas, sebagai
SNRgerr = 6.02N + 1.76− 20log pi√
3
+ 20logK3/2 − 10log (1 + εgain) (3.52)
Degradasi terbesar di SNR, hasil dari kebocoran integrator, dapat diperkirakan sebagai 0.5
dB jika K ≥ 8 (εgain ≈ 1/8mengabaikanGI). Gain bandwith hasil dari op-amp diperkirakan
sebagai
Op− amp unity gain frequency, fu = K.B = fs/2 (3.53)
dengan asumsi op-amp meluncur dari 20 dB/dekade di B (pole dominan kompensasi op-amp).
Jika tidak, gain minimal dari op-amp dapat diperkirakan hanya sebagai rasio oversampling,
K.
Untuk menggambarkan tipikal persyaratan op-amp, mari kita pertimbangkan modulator
Gambar 3.37 dengan K = 16 dan B = 3.125 MHz (lihat contoh 3.3). fu dari op-amp diperki-
rakan, dengan menggunakan Persamaan (3.52), seperti 50 MHz. Jika respon open-loop dari
op-amp mulai roll-off pada 10 kHz, maka gain DC dari op-amp harus minimal 5.000. Namun,
kita juga bisa menggunakan sebuah op-amp dengan gain DC dari 100 (mengingat gain in-
tegrator rendah meningkatkan efek yang tidak diinginkan [noise dan offset] dari komparator
pada kinerja modulator) sehingga roll-off di 500 kHz.
Settling Time Op-Amp
Persamaan (3.53) dapat digunakan, untuk saat ini, untuk memberikan perkiraan persyaratan
settling time dari op-amp dalam sebuah modulator orde pertama. Dengan asumsi settling
time adalah linear, dan tidak slew-rate terbatas, kita dapat menulis perubahan output op-
amp (dengan asumsi pole dominan kompensasi op-amp sebagai,
vout = Voutfinal
(
1− e−t/τ) dimana τ = 1
2pifu.β
(3.54)
dimana, untuk DAI (lihat Gambar 3.42), faktor feedback adalah
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β =
CF
CF + CI
(3.55)
Faktor feedback adalah 0.714 dalam modulator Gambar 3.37. Output dari DAI, Vout, harus
menetap di satu waktu, t(< Ts/2), untuk beberapa persentase dari nilai ideal, Voutfinal. Pe-
mecahan untuk persentase menggunakan Pers. (3.53), (3.54), dan (3.55) dan dengan asumsi
Ts/2 = t hasil dalam
vout
Voutfinal
x100% = 1− exp
[
−pi
2
.
CF
CF + CI
]
x100% (3.56)
Gambar 3.41. Faktor feedback dalam DAI.
Output hanya akan mencapai 67% dari nilai ideal akhir dalam modulator Gambar 3.37 ketika
op-amp yang digunakan memiliki frekuensi gain fs/2.
Untuk menurunkan Persamaan (3.56) kami menggunakan sebuah op-amp kesatuan
frekuensi gain yang ditentukan oleh Persamaan (3.53) untuk menentukan respon settling pada
integrator. Jika settling adalah linier kemudian settling tidak lengkap akan menghasilkan gain
error DAI konstan (0.67 keatas). Setiap kali output berubah akan berubah oleh beberapa
persentase konstan dari nilai ideal. Menulis ulang fungsi transfer DAI untuk memasukkan
hasil gain error konstan dalam
Vout (z) =
CI
CF
.
Settling gain error,Gs︷ ︸︸ ︷(
1− e−piβ.(fu/fs)) .V1 (z) .z−1/2 − V2 (z)
1− z−1 (3.57)
Penuh, atau lengkap, settling membutuhkan kesatuan op-amp frekuensi gain, fu, jauh lebih
besar dari frekuensi sampling fs (dengan kata lain kita tidak dapat menggunakan Persamaan
[3.53] untuk menentukan bandwidth yang dibutuhkan dari op-amp jika settling time penting).
Gain error konstan, hasil dari settling tidak lengkap, dapat ditoleransi dalam modulator orde
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pertama karena integrator secara langsung diikuti dengan komparator, seperti yang dibahas se-
belumnya. Beberapa topologi modulator, meskipun, integrator tidak diikuti oleh komparator
agar settling time menjadi lebih penting. Untuk menentukan berapa persen output integrator
harus settle dalam topologi gain term, katakanlah Gs, akan ditambahkan ke diagram blok lin-
ierisasi dari modulator (integrator). Fungsi transfer modulator ini kemudian dievaluasi untuk
menentukan nilai-nilai yang diijinkan Gs untuk aplikasi.
Sangat penting untuk menyadari bahwa kita mengasumsikan op-amp tidak mengalami
keterbatasan slew-rate. Jika slewing hadir maka gain term ditambahkan, dalam Pers. (3.57),
tidak akan menjadi konstan dan akan memperkenalkan distorsi ke dalam spektrum output
modulator (apakah pembanding mengikuti integrator atau tidak).
Op-Amp Offset
Operasi dari DAI adalah subjek pada op-amp offset. Dapat ditunjukkan bahwa offset ini secara
efektif akan menambah (atau mengurangi) dari tegangan common-mode, VCM , dan dengan
demikian secara efektif menggeser sinyal input ke atas atau ke bawah. Output modulator
yang dihasilkan kemudian akan menunjukkan offset yang sama untuk op-amp offset. Untuk
menghindari masalah ini, offset storage dapat digunakan dalam integrator.
Op-Amp Input-Referred Noise
Kita akan membahas perhitungan noise input-referred DAI (dengan density daya spektral,
PSD, dari V 2n,DAI(f)), di level transistor, dalam bab berikutnya. Di sini kita membahas
bagaimana noise DAI yang tidak diinginkan mempengaruhi SNR dari modulator, dengan
asumsi kita tahu V 2n,DAI(f)). Gambar 3.42 menunjukkan input-referred modulator itu sumber
noise, Vn,ckt(f), dalam rangkaian dengan sinyal input. Sumber noise, dengan satuan V/
√
Hz,
meliputi kontribusi integrator dan komparator. Namun, seperti yang dibahas sebelumnya,
kontribusi noise dari komparator biasanya diabaikan.
Gambar 3.42. Noise modulator input-referred kontribusi dari kedua komparator dan integra-
tor.
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Karena modulator noise input-referred menambahkan langsung ke sinyal input, kita dapat
menggunakan derivasi yang dikembangkan sebelumnya dalam bab ini. Sebagaimana diten-
tukan dalam Pers. (3.4), input modulator, dan dengan demikian noise input-referred, mele-
wati modulator dengan delay z−1. Jika kita mengasumsikan noise modulator input-referred
putih dan bandlimited ke fs/2 sehingga
Vn,ckt (f) =
Vn√
fs
untuk f < fs/2 (3.58)
kemudian melewati output dari modulator melalui low-pass filter ideal dengan bandwidth
B(=fs/[2K]) menghasilkan
Vckt,RMS =
√
2.
∫ B
0
V 2n
fs
.df =
Vn√
K
(3.59)
Perhatikan bahwa output tidak lewat pada modulator melalui hasil low-pass filter dalam out-
put noise RMS dari Vn, kita melihat bahwa filter rata-rata (filter low-pass) mengurangi noise
dengan akar K. Kita juga bisa berpikir dari filtering seperti mengurangi PSD dari noise mod-
ulator input-referred oleh K. Mengingat pembahasan jitter dari bab terakhir, kita melihat
paralel langsung dalam derivasi tentang bagaimana rata-rata efek nilai RMS dari sinyal ran-
dom (noise atau jitter).
Akhirnya, seperti yang digunakan dalam contoj 2.15, kita dapat memperkirakan SNR pada
data konverter terbatas dari kuantisasi noise, jitter, dan rangkaian noise menggunakan
Vn,RMS =
√
V 2Qe,RMS + V
2
jitter,RMS + V
2
ckt,RMS (3.60)
dan
SNR = 20.log
Vp/
√
2
Vn,RMS
(3.61)
dimana Vp adalah puncak amplitudo dari input gelombang sinus (lihat Pers. 2.1) dan
Vjitter,RMS =
√
PAV G,jitter (lihat Pers. [2.47]) (3.62)
Implementasi Praktis dari Modulator NS Orde-Pertama
Sebagaimana dibahas di bab sebelumnya, rangkaian switch-kapasitor mendapatkan masalah
dari feedthrough kapasitif dan injeksi beban. Untuk mengurangi efek ini, topologi rangka-
ian fully-diferensial yang digunakan. Dapat dikatakan bahwa jika kapasitor ukurannya wajar
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dan jangkauan dinamis diperlukan, topologi fully-diferensial adalah hanya kebutuhan karena
mereka mengurangi keluar, untuk orde-pertama, perubahan tegangan pada switch-kapasitor
yang dihasilkan dari masalah ini. Selain itu, topologi fully-diferensial digunakan karena mere-
ka meningkatkan catu daya dan penolakan noise substrat-coupled, dan memperbaiki distorsi
(membatalkan harmonik orde-genap).
Gambar 3.43 menunjukkan implementasi fully-diferensial dari DAI pada Gambar 2.78.
Input diferensial sekarang, yaitu, v1 = v1+ − v1−danv2 = v2+ − v2−, seperti output dari
integrator, Vout = Vout+ − Vout−. Fully-diferensial DAI memiliki fungsi transfer sama dengan
single-ended DAI dengan asumsi sinyal input diferensial.
Gambar 3.43. Implementasi fully-diferensial dicrete-analog integrator (DAI).
Sangat penting untuk memahami level sinyal dalam fully-diferensial DAI. Mari kita asum-
sikan VCM = 0.75V dan tegangan input dapat jangkauan amplitudo dari 0 sampai 1,5 V.
Dengan asumsi input adalah seimbang dengan tepat jika v1+ = 0.85V , maka v1− harus sama
dengan 0.65 V. Tegangan input maksimum adalah v1max = 1, 5 − 0 = 1, 5V . Sinyal input
minimum, di sisi lain, adalah v1min = 0− 1, 5 = −1, 5V . Range input, atau output, kemudian
adalah 3 V atau dua kali jangkauan single-ended DAI.
Gambar 3.44 menunjukkan implementasi modulator NS orde-pertama memanfaatkan fully-
diferensial DAI. Gambar 3.45 menunjukkan model SPICE yang digunakan untuk input/output
op-amp diferensial. Kami akan menggunakan model ini untuk mensimulasikan pengoperasian
modulator Gambar 3.44 dengan sinyal input dan ukuran kapasitor yang digunakan pada Gam-
bar 3.37 (fs = 100MHz,CI = 0.4pF, danCF = 1pF, fin = 250kHz, dan0.7V puncak input
gelombang sinus [input gelombang sinus, Vin+ − Vin−, memiliki amplitudo puncak 2.8 V).
Gambar 3.46 menunjukkan hasil simulasi untuk output dari modulator Gambar 3.44 setelah
melewati dua filter RC dengan konstanta waktu 100 ns. Melewati output modulator tunggal
DATA KONVERTER NOISE-SHAPING 215
Gambar 3.44. Implementasi fully-diferensial dari modulator NS orde-pertama.
Gambar 3.45. Model SPICE diferensial input/output op-amp dengan tegangan common-mode.
untuk desimasi filter akan menghasilkan output yang merupakan setengah amplitudo sinyal
input, yang dapat dikompensasikan pada output filter dengan operasi shift-left (kalikan dengan
dua). Catatan, karena gain dari integrator adalah 0.4, integrator output swing paling besar
adalah 80% dari rel catu. Perlu diketahui juga bahwa input tegangan common-mode dari op-
amp tetap pada 0.75 V. Hal ini penting sebagai desain dari op-amp menjadi lebih menantang
jika tegangan common-mode tidak konstan. Hingga op-amp common-mode rejection ratio
(CMRR) dapat memperkenalkan distorsi ke output dari modulator. Karena banyak sinyal
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input yang tidak fully-diferensial, kita secara singkat membahas desain diferensial modulator
dengan input single-ended berikutnya.
Gambar 3.46. Output dari fully-diferensial modulator orde-pertama setelah filtering RC.
Modulator Fully-Diferensial dengan Input Single-Ended
Jika kita menghubungkan input minus modulator, Vin−, dengan tegangan common-mode, VCM ,
kita dapat menerapkan input modulator single-ended Vin+. Kita perlu mencatat beberapa
perbedaan ketika modulator digunakan dengan input single-ended. Sinyal input maksimum
sekarang merupakan separuh dari range input modulator itu. Ini berarti bahwa kita dapat
meningkatkan gain integrator untuk 0.8 dan masih menghindari output saturasi DAI. Ini juga
berarti bahwa range output modulator akan berada di lebih dari setengah range skala penuh,
Gambar 3.47a. Akhirnya, dan mungkin yang paling penting, range input op-amp common
mode sekarang berubah dengan sinyal input, Gambar 3.47b.
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Gambar 3.47. (a) Output filter modulator dengan full-scale (1.5 V peak-to peak) input single-
ended, dan (b) bagaimana range input common-mode dari perubahan op-amp.
3.1.3 Noise-Shaping Orde-Kedua
Jika kita meninjau Persamaan (3.4), kita mungkin bertanya-tanya jika filtering lebih lan-
jut dari kuantisasi noise, E(z), dapat mengakibatkan peningkatan data konverter SNR lebih
sinyal input bandwith B. Output modulator orde-kedua menunjukkan diferensiasi ganda noise
kuantisasi
Y (z) = z−1X (z) +
(
1− z−1)2E (z) (3.63)
Modulasi noise maka dapat ditulis, lihat Pers. (3.10) dan (3.11), sebagai
| NTF (f) |2 . | VQe (f) |2= V
2
LSB
12fs
.4
(
1− cos2pi f
fs
)2
(3.64)
Gambar 3.48 menunjukkan perbandingan antara modulasi noise modulator NS orde pertama
dan kedua. Perhatikan bagaimana modulasi noise adalah ”flatter” dalam bandwidth yang
menarik perhatian.
Jika kita membatasi range frekuensi untuk frekuensi kurang dari fs/2, maka kita dapat
menulis ulang Pers. (3.64) sebagai
| NTF (f) | . | VQe (f) |= VLSB√
12fs
.4sin2pi
f
fs
(3.65)
Perhitungan kuantisasi noise RMS dalam bandwidth B hasilnya
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Gambar 3.48. Membandingkan modulator NS modulasi noise orde pertama dan kedua.
VQe,RMS ≈ VLSB√
12
.
pi2√
5
.
1
K5/2
(3.66)
dengan peningkatan SNR dari
SNRideal = 6.02N + 1.76− 12.9 + 50logK (3.67)
Setiap penggandaan dalam hasil rasio oversampling dalam peningkatan SNR dari 15 dB atau
2,5 bit peningkatan pada resolusi! Gambar 3.49 menunjukkan perbandingan antara oversam-
pling sederhana, NS orde pertama, dan NS orde kedua berdasarkan data konverter. Perhatikan
bahwa, seperti yang dibahas sebelumnya, rasio oversampling umumnya lebih besar dari atau
sama dengan delapan.
Topologi Modulator Orde-Kedua
Perhatikan diagram blok dari modulator noise-shaping yang ditunjukkan pada Gambar 3.50
(lihat Gambar 2.82). Fungsi transfer modulasi ini dapat ditulis sebagai
Y (z) =
A (z)
1 + A (z)B (z)
.X (z) +
1
1 + A (z)B (z)
.Y (z) (3.68)
Membandingkan persamaan ini ke Pers. (3.63), kita dapat menyelesaikan untuk forward dan
fed-back rangkaian blok, A(z) dan B(z), dengan menyamakan koefisien
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Gambar 3.49. Membandingkan perbaikan dalam resolusi modulator.
STF (z) =
A (z)
1 + A (z)B (z)
= z−1 (3.69)
dan
NTF (z) =
1
1 + A (z)B (z)
=
(
1− z−1)2 (3.70)
Hasilnya adalah
A (z) =
z−1
(1− z−1)2 (3.71)
dan
B (z) = 2− z−1 (3.72)
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Gambar 3.50. Blok diagram dari modulator feedback.
Modulator orde-kedua dapat diterapkan menggunakan topologi yang ditunjukkan pada Gam-
bar 3.51a. Output dari B(z) adalah jumlah dari output modulator dan dibedakan, (1− z−1),
modulasi output. Kita bisa menggambar ulang diagram blok dari Gambar 3.51a, seperti
yang ditunjukkan pada Gambar 3.51b, sehingga implementasi modulator NS orde-kedua di-
tunjukkan pada Gambar 3.51c.
Modulator topologi Orde-kedua (de) dari Gambar 3.51c dapat digunakan langsung untuk
menerapkan NS DAC (lihat Gambar 3.11 dan 3.12). Namun, topologi ini tidak memberi diri
langsung ke implementasi menggunakan DAI. Perhatian utama, seperti yang dibahas dalam
bagian terakhir, adalah rel catu daya output op-amp (integrator saturasi). Ini lebih menjadi
perhatian dalam modulator orde-kedua karena output dari integrator pertama tidak terhubung
langsung ke komparator.
Gambar 3.52a menunjukkan bagaimana kita dapat menambahkan gain integrator untuk di-
agram blok dari Gambar 3.51c tanpa mengubah sistem fungsi transfer. Gambar 3.52b menun-
jukkan mendorong gain, 1/GI , melalui summer kedua sehingga secara langsung medahului in-
tegrator kedua. Perhatikan bagaimana, pada Gambar 3.52b, ini (gain integrator kedua) adalah
rangkaian dengan gain komparator (tidak ditampilkan, lihat Gb. 3.36 dan diskusi terkait).
Ini berarti kita semaunya dapat mengubah gain integrator kedua karena itu bagaimana
gain komparator untuk memaksa perubahan gain loop untuk kesatuan (lihat Gambar 3.38).
Gambar 3.52c menunjukkan konfigurasi yang dihasilkan dimana integrator kedua memiliki gain
sebesar G2 dan integrator pertama memiliki gain sebesar G1. Juga perhatikan bagaimana kami
telah menambahkan delay dalam rangkaian dengan sinyal input. Delay ini ditambahkan untuk
menunjukkan bagaimana menggunakan hasil DAI pada delay ditambahkan dalam rangkaian
dengan sinyal input. Delay tidak mempengaruhi besarnya fungsi transfer modulator, tetapi
DATA KONVERTER NOISE-SHAPING 221
Gambar 3.51. Blok diagram dari modulator orde-kedua.
lebih menunjukkan sinyal input sampai setengah siklus clock kemudian.
Gambar 3.53 menunjukkan implementasi DAI dari modulator orde-kedua dari Gambar
3.52c. Perhatikan bagaimana output dari modulator adalah fed back dan segera melewati
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Gambar 3.52. Blok diagram dari modulator orde-kedua memperkenalkan gain integrator.
integrator pertama dan diterapkan pada integrator kedua (tidak ada delay seperti yang terlihat
pada Gambar 3.52c). Ini adalah akibat dari peralihan fase dari sinyal clock di integrator
pertama. Kita juga harus melihat bagaimana sinyal input melihat ditambahkan delay setengah
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siklus-clock. Perhatikan bahwa pada saat ini harus biasa untuk sketsa implementasi rangkaian
modulator fully-diferensial, modulator orde-kedua (lihat Gambar 3.44).
Gambar 3.53. Implementasi modulator orde-kedua dari Gbr. 3.52c.
Gain Integrator
Seperti yang kita tunjukkan dalam Pers. (3.41) untuk modulator orde-pertama, gain forward
dari modulator orde-kedua akan kesatuan ketika modulator berfungsi dengan baik. Sekarang
kita perlu membahas bagaimana untuk memilih gain integrator untuk menghindari integrator
saturasi berbahaya. Jika noise dan offset tidak diperhatikan, seperti ditunjukkan pada Gam-
bar 3.40 dan diskusi terkait, maka kita bisa membuat gain integrator sangat kecil (akhirnya
dibatasi oleh ketidaksempurnaan dalam switch tersebut seperti melalui feed clock dan beban
injeksi). Dalam sebuah modulator praktis, integrator saturasi (gain integrator akan nol) juga
dapat menyebabkan ketidakstabilan modulator, seperti terlihat pada Pers. (3.40), dan diskusi
terkait.
Gambar 3.54 menunjukkan output integrator untuk modulator dari Gbr. 3.53 jika kedua
gain integrator diatur untuk 0.4. Perhatikan bagaimana kedua output ke luar range tegangan
catu. Jika kita mengganti op-amp ideal dalam simulasi dengan transistor berbasis op-amp,
output integrator akan saturasi pada beberapa tegangan dalam rentang catu. Saturasi ini
dapat dianggap sebagai noise dan akhirnya membatasi data konverter SNR. Integrator saturasi
dapat dihindari dengan membatasi range sinyal input, merancang dengan gain integrator kecil,
dan menggunakan op-amp yang memiliki swing output lebar.
Contoh Soal 3.12
Menunjukkan, menggunakan simulasi SPICE, bagaimana suatu modulator NS orde-kedua
yang ideal dapat menjadi tidak stabil jika gain integrator terlalu rendah.
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Gambar 3.54. Menunjukkan output integrator menggunakan komponen ideal.
Karena integrator kedua secara langsung diikuti dengan komparatoe, gain yang lebih toleran
terhadap variasi memungkinkan (gain) yang harus dibuat kecil. Gain integrator pertama,
namun terisolasi dari komparator oleh integrator kedua membatasi nilai-nilainya. Gambar
3.55a menunjukkan output (tidak stabil) dari modulator pada Gambar 3.53 jika G1 = 0.01,
sedangkan Gambar 3.55b menunjukkan output integrator.
Untuk tampilan yang lebih kuantitatif tentang bagaimana gain dalam orde-kedua modu-
lator NS mempengaruhi kinerja, mari kita pertimbangkan beberapa topologi yang berbeda.
Gambar 3.56 menunjukkan diagram blok dari topologi modulator NS orde-kedua Gambar 3.50,
dengan koefisien gain integrator, GI , dan gain komparator, Gc, ditambahkan. Menurunkan
fungsi transfer dari model linierisasi dengan GF = GI .Gc menghasilkan
Y (z) =
GF .z
−1
1 + z−1.2 (GF − 1) + z−2. (1−GF ) .X (z) +
(1− z−1)2
1 + z−1.2 (GF − 1) + z−2. (1−GF ) .E (z) (3.73)
Pole dari fungsi transfer ini terletak di
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Gambar 3.55. (a) Output modulator dan (b) output integrator jika G1 = 0.01.
zp1,p2 = (1−GF )±
√
(1−GF )2 − (1−GF ) (3.74)
Kita tahu bahwa untuk modulator tetap stabil pole harus berada di dalam unit lingkaran. Ini
berarti bahwa nilai-nilai forward gain dibatasi untuk
0 ≤ GF ≤ 1.333 (3.75)
Sekali lagi, jika modulator ini berfungsi normal, GF = 1 (karena variasi gain komparator
seperti yang terlihat pada Gambar 3.28 dan diskusi terkait).
Kita harus membuat beberapa pengamatan pada poin ini. Meninjau Persamaan 3.41, kita
melihat bahwa range yang diijinkan gain forward, di modulator orde-pertama, lebih besar dari
rentang yang diijinkan dalam modulasi orde-kedua. Namun, selama integrator saturasi (GI
tidak mendekati nol), stabilitas untuk modulator mudah untuk dicapai. Analisis stabilitas
modulator orde tertinggi menunjukkan bahwa berbagai forward gain yang diijinkan menurun
dengan urutan modulator. Sebagai contoh, sebuah modulator orde-ketiga dapat memiliki
forward gain hampir 1.15. Akhirnya, perhatikan bahwa jangkauan sinyal input lebih terbatas
untuk modulasi orde-kedua, untuk menghindari integrator saturasi, seperti yang terlihat pada
Gambar 3.54. Kita akan membahas metode untuk mencapai jangkauan sinyal input yang lebih
luas dan kriteria stabilitas yang lebih kuat dengan menyesuaikan gain feedback setelah bagian
ini.
Perhatikan bahwa kita memperlakukan modulator sebagai sistem linear meskipun tidak
226 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 3.56. Diagram blok dari modulator feedback orde-kedua dengan gain.
linear; gain komparator adalah variabel nonlinier. Pendekatan linier ini berguna untuk mem-
berikan gambaran tentang stabilitas modulator dalam kondisi operasi tertentu. Umumnya,
input DC diterapkan untuk modulator, dalam simulasi, sedangkan low-pass filter ditambahkan
untuk menentukan gain komparator rata-rata, Gc. Gambar 3.57 menunjukkan skematis ini.
Dengan asumsi kita tahu GI (koefisien gain integrator) kita kemudian dapat melihat stabilitas
dan gain forward didapatkan dari modulator untuk berbagai tegangan input sinyal DC.
Gambar 3.57. Simulasi gain dari komparator.
Berikutnya mempertimbangkan diagram blok yang lebih umum dari modulator NS orde-
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kedua ditunjukkan pada Gambar 3.58. Kita akan membahas bagaimana menerapkan gain
feedback, G3, dengan menggunakan DAI dalam sekejap. Fungsi transfer dari topologi ini
dapat ditulis sebagai
Y (z) =
G1G2GC .z
−1X (z) + (1− z−1)2 .E (z)
1 + z−1. (G1G2GC +G2G3GC − 2) + z−2. (1−G2G3GC) (3.76)
Perhatikan bahwa jika G1 = G2 = G3 = Gc = 1 (dimana G1G2Gc = GF ) kemudian persamaan
ini dikurangi ke Pers. (3.63). Pole dari persamaan ini terletak di
zp1,p2 =
2−G1G2GC −G2G3GC ±
√
(2−G1G2GC −G2G3GC)2 − 4 (1−G2G3GC)
2
(3.77)
Ketika modulator ini berfungsi normal kita membutuhkan koefisien (linierisasi) dari input, X
(z) dalam Pers. (32,75), menjadi kesatuan
| G1G2G3
(z − zp1) (z − zp2) |= 1 (3.78)
Sekali lagi, jika kita menetapkan G1 = G2 = G3 = 1(danGc = 1), maka pole terletak di DC,
yaitu,
zp1,p2 = 0 (3.79)
Implementasi Gain Feedback dalam DAI
Pertimbangkan DAI yang dimodifikasi ditunjukkan pada Gambar 3.59. Perhatikan bahwa
jika CI2 = CI3, topologi ini mengurangi ke DAI ditunjukkan pada Gambar 2.78. Juga men-
catat bahwa beberapa dari switch dapat dikombinasikan untuk menyederhanakan rangkaian.
Dengan asumsi bahwa output terhubung melalui switch φ2 (atau bahwa tidak ada switch ter-
hubung ke output dari op-amp, lihat Persamaan. [2.135]) kita dapat menulis fungsi transfer
dari integrator sebagai
Vout (z) = V1 (z) .
CI2
CF2
.
z−1/2
1− z−1 − V2 (z) .
CI3
CF2
.
1
1− z−1 (3.80)
Diagram blok dari topologi ini ditunjukkan pada Gambar 3.60a. Kami ingin menerapkan
diagram blok seperti yang ditunjukkan pada Gambar 3.60b. Karena kita sudah didefinisikan
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Gambar 3.58. Blok diagram umum dari modulator NS orde-kedua.
G2 =
CI2
CF2
(3.81)
kita definisikan gain feedback, G3, sebagai
G3 =
CI3
CF2
.
1
G1
=
CI3
CI2
(3.82)
Contoh Soal 3.13
Sketsa implementasi rangkaian modulator NS orde-kedua didasarkan pada topologi Gambar
3.58, dimana G1 = G2 = G3 = 0.4. Ulasan pada stabilitas konfigurasi yang dihasilkan.
Simulasikan desain dan menunjukkan output swing integrator.
Diagram blok modulator ditunjukkan pada Gambar 3.61. Kita bisa membedah Pers. (3.77),
pada poin ini, untuk menentukan sifat sementara dari modulator. Namun, sebelum membahas
karakteristik transien modulator, mari kita lihat output swing integrator.
Gambar 3.62 menunjukkan output swing dari integrator. Gambar ini harus dibandingkan
dengan Gambar 3.54. Output dari integrator pertama sekarang berada dalam kisaran catu
daya. Output dari kedua integrator berkurang tapi masih melebihi kisaran catu daya. Ini,
seperti yang dibahas sebelumnya, memiliki dampak yang kurang pada kinerja dalam modula-
tor berbasis-transistor sebenarnya karena integrator diikuti oleh komparator.
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Gambar 3.59. Menambahkan setting gain tambahan untuk DAI.
Mari kita mencoba untuk mendapatkan ide untuk stabilitas modulator dengan menam-
bahkan LPF, seperti yang terlihat pada Gambar 3.57, untuk simulasi (dengan input DC)
untuk mengukur Gc. Gambar 3.63 menunjukkan bagaimana kita akan menerapkan LPF.
Sumber tegangan dikontrol-tegangan digunakan untuk menjaga dari loading modulator den-
gan rangkaian RC ketika ditambahkan ke dalam simulasi umum. Dalam modulasi yang ideal
kita ditunjukkan pada Gambar 3.61 baik output komparator dan output integrator adalah
sumber tegangan ideal, sehingga kita tidak perlu isolasi (dan karena itu kita dapat menam-
bahkan LPF RC langsung ke simulasi).
Gambar 3.64 menunjukkan input dan output komparator, setelah low-pass filter, untuk
modulator dari Gambar 3.61 ketika sinyal input adalah 0.1 V (DC). Simulasi kali mengungkap-
kan input komparator rata-rata adalah 0.4 V. Gain komparator yang dihasilkan maka hanya
0.25. Menggunakan Pers. (3.77) untuk menghitung lokasi hasil pole di zp1.p2 = 0.96j · 0.195.
Pole ini sangat dekat dengan lingkaran satuan. Pergeseran kecil dalam gain DAI dapat meng-
hasilkan suatu modulator tidak stabil. Meningkatkan amplitudo sinyal input membuat mod-
ulator lebih stabil. Meningkatkan G3 juga meningkatkan stabilitas modulator itu.
Simulasi yang dihasilkan Gambar 3.64 sangat berguna dalam memahami kriteria stabil-
itas dasar modulator orde-kedua tersebut. Mengubah variabel simulasi dan melihat output
simulasi yang dihasilkan bisa sangat instruksional. Perhatikan bahwa meningkatkan wak-
tu simulasi dalam netlist yang dihasilkan Gambar 3.64 akan mengungkapkan bahwa input
komparator sebenarnya memiliki amplitudo osilasi kecil. Juga perhatikan bagaimana Gambar
3.62 menunjukkan output dari integrator kedua yang akan keluar batas catu daya saat transisi
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Gambar 3.60. Blok diagram dari DAI.
Gambar 3.61. Implementasi modulator orde-kedua dengan gain feedback.
negatif (berjalan dengan baik di bawah 0 V) sementara tetap dibatas catu daya saat transisi
positif (di atas 1.5 V). Hal ini terkait dengan stabilitas dari modulator menjadi fungsi dari
tegangan input.
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Gambar 3.62. Sinyal keluaran integrator pada modulator dalam Gambar 3.61.
Gambar 3.63. Implementasi SPICE dari LPF untuk menentukan gain komparator.
Menggunakan Dua Integrator Menunda untuk Implementasi Modulator Orde-Kedua
Pertimbangkan topologi modulator orde-kedua yang ditunjukkan pada Gbr. 3.65. Topologi
ini dapat diimplementasikan menggunakan sirkuit dari Gbr. 3.53 atau 3.61 hanya dengan
mengalihkan fase dari
clock di integrator pertama (dengan membuat kedua integrator menunda). Fungsi transfer
dari topologi ini adalah
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Gambar 3.64. Komparator rata-rata input dan output ketika menggunakan modulator dari
Gbr. 3.61 dengan sinyal input 0.1 V.
Gambar 3.65. Modulator NS orde-kedua menggunakan dua integrator penunda.
Y (z) =
G1G2GC .z
−2X (z) + (1− z−1)2 .E (z)
1 + z−1. (G2G3GC − 2) + z−2. (1−G2G3GC +G1G2GC) (3.83)
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Pole terletak di
zp1,p2 =
2−G2G3GC ±
√
(2−G2G3GC)2 − 4 (1−G2G3GC +G1G2GC)
2
(3.84)
Persamaan ini harus dibandingkan dengan Pers. (3.77). Mengingat, untuk modulasi stabil,
pole harus berada di dalam lingkaran satuan kita melihat bahwa menggunakan dua integrator
menunda tidak akan menghasilkan sebuah modulator yang memiliki kriteria stabilitas yang
kuat sebagai implementasi umum dari Gambar 3.58. Gambar 3.66 menunjukkan implemen-
tasi modulator NS orde-kedua menggunakan dua integrator menunda. Satu keuntungan dari
topologi ini di atas topologi Gambar 3.58 adalah penurunan slew-rate sebagai persyaratan
dari op-amp karena tidak ada op-amp, pada Gambar 3.66, harus mendorong kedua kapa-
sitansi feedback dan input kapasitansi beralih ke tahap berikutnya selama fase clock yang
sama.
Gambar 3.66. Implementasi dari menunda modulator NS orde-kedua.
Memilih Gain Modulator (Integrator)
Sebelum meninggalkan bagian ini, mari kita membahas pemilihan gain modulator umum.
Secara umum, untuk stabilitas yang baik, feedback gain loop dalam, G3, harus dibuat selu-
as mungkin. Untuk desain umum, mengatur G3 = 1. Ini menyederhanakan desain sirkuit
modulator dan menyediakan fleksibilitas yang baik ketika memilih nilai-nilai G1 dan G2. Jika
G3 = 1 maka Pers. (3.77) dapat ditulis ulang untuk menunjukkan lokasi pole sebagai
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zp1,p2 =
2−G1G2GC −G2GC ±
√
(2−G1G2GC −G2GC)2 − 4 (1−G2GC)
2
(3.85)
Mengingat bahwa alasan kita tidak mengatur semua gain ke satu adalah untuk menghin-
dari integrator saturasi, kita dapat melihat Pers. (3.85) sebagai panduan untuk menentukan
bagaimana kita dapat mengurangi G1 dan G2. Karena G2 secara langsung diikuti oleh kom-
parator, kita dapat mengatur gain menjadi 0.4 seperti yang dibahas sebelumnya. Praktis
saat itu, kita dapat mengurangi nilai G1 untuk jumlah yang sangat kecil dan masih memiliki
modulator stabil (lihat contoh 3.12). Pada saat yang sama menggunakan G1 kecil menghin-
dari integrator saturasi. Masalah praktis dengan G1 kecil, seperti yang dibahas sebelumnya,
adalah peningkatan noise input-referred. Sekali lagi trade-off harus dilakukan untuk kriteria
desain yang diberikan. Gambar 3.67 menunjukkan output integrator untuk modulasi Gbr.
3.58 ketika G1 = 0.2, G2 = 0.4, dan G3 = 1. Perhatikan bagaimana, jika dibandingkan dengan
Gambar 3.54 dan 3.62, output sangat berperilaku baik. Kami tidak memiliki transisi yang
abnormal di atas catu daya yang menunjukkan stabilitas modulator menjadi marjinal dengan
nilai-nilai sinyal input dekat dengan catu daya.
Pemahaman Modulator SNR
Gambar 3.68 menunjukkan spektrum output dari modulator NS orde-pertama clock 100 MHz.
Spektrum ini harus dibandingkan dengan spektrum dari modulator NS orde-kedua ditunjukkan
pada Gambar 3.69. Perhatikan bagaimana spektrum dari modulator orde-pertama tampaknya
berisi nada lebih dalam spektrum dasar perhatian dari spektrum Gambar 3.69. Sebagaimana
dibahas sebelumnya, nada yang tidak diinginkan kurang dari masalah dalam modulator orde-
kedua.
Kita tahu bahwa untuk modulator sangat berguna outputnya harus melewati low-pass filter
untuk menghapus modulasi noise. Dalam simulasi kita dapat mendekati filter lowpass dengan
bandwidth B dengan membatasi rentang analisis spektral. Untuk memperkirakan SNR dari
simulasi Gambar 3.68 atau 3.69, dengan K = 16, kita melakukan analisis spektral hingga 50
MHz/16 atau 3.125 MHz. Kuantisasi noise ditambah distorsi adalah perhitungan seperti yang
dibahas dalam bab terakhir dan ditampilkan dalam netlists SPICE.
Untuk menunjukkan perhitungan SNR modulator itu mari kita gunakan modulator orde-
kedua yang digunakan untuk menghasilkan Gbr. 3.69. Menggunakan Pers. (3.66) dengan
VLSB = 1, 5V dan K = 16 hasil kuantisasi noise RMS 1,86 mV. SNRideal dihitung, menggu-
nakan Pers. (3.67) sebagai 55 dB. Namun, Pers. (3.67) diperoleh dengan asumsi Pers. (3.9)
adalah benar. Untuk 1-bit ADC/DAC adalah tidak. Untuk 1-bit DAC/ADC VLSB adalah
dua kali nilai yang diberikan oleh Pers. (3.67) atau VREF+−VREF−. Dua kali lipat hasil VLSB
dalam pengurangan 6 dB dari Pers. (3.67). SNRideal adalah 49 dB. Untuk membahas ini
DATA KONVERTER NOISE-SHAPING 235
Gambar 3.67. Output integrator untuk modulator dengan gain integrator pertama dari 0.2.
lebih lanjut mempertimbangkan sinewave dengan amplitudo peak-to-peak LSB (= 1,5 di sini).
Kita dapat menulis SNR dari modulator sebagai
SNRideal = 20log
[(
[1.5/2] /
√
2
)
/ (1.86mV )
]
= 49 dB (3.86)
Memodifikasi Pers. (3.67) untuk kasus 1-bit dan peningkatan hasil VLSB di
SNRideal = 50.log K − 8.3 = 49 dB (3.87)
Dalam prakteknya SNR (SNRD) adalah jauh lebih buruk dari nilai ideal. Variasi ini be-
rasal dari fakta yang diasumsikan dengan kuantisasi noise spektrum tidak putih dan output
modulator dapat berisi nada yang tidak diinginkan di kelipatan dari frekuensi sinyal input
sinewave. Gambar 3.70 menunjukkan output dari modulator orde-kedua dari Gambar 3.69
ketika kita membatasi analisis spektral untuk B (= 3,125 MHz). Menghitung SNR meng-
gunakan Pers. (3.86) dengan amplitudo input sinewave puncak 0.5 V memberikan 45.6 dB.
Simulasi menggunakan komponen ideal, bagaimanapun, memberikan SNRD 37 dB. Zeroing
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Gambar 3.68. Output spektrum dari modulator orde-pertama.
keluar nada (lihat perintah dalam netlist di mana kita telah memusatkan perhatian keluar is-
tilah DC dan mendasar pada 500 kHz) jelas akan meningkatkan SNR. Perhatikan juga bahwa
kami tidak menggunakan input sinusoid skala penuh (amplitudo puncak 0.75 V). Skala penuh
input inheren mengakibatkan penurunan SNR karena modulator kami memiliki output kurang
dari jangkauan sinyal untuk rata-rata lebih. Sebagai contoh, sebuah sinyal input mendekati
rel catu menyebabkan output dari modulator tetap tinggi sebagian besar waktu, sementara
hasil sinyal pertengahan skala variasi modulasi lebih memungkinkan rata-rata output lebih
baik. Penurunan SNRD dengan amplitudo sinyal input ditunjukkan kembali pada Gambar
2.5. Akhirnya, perhatikan bahwa dengan menggunakan sinyal input frekuensi tinggi, yang
memiliki efek yang sama sebagai sinyal dither tambah, output modulasi noise menjadi lebih
acak dan peningkatan SNR. Untuk menggambarkan hal ini kita bisa resimulate netlist yang
digunakan untuk Gambar 3.70 dengan frekuensi input 5 MHz (di luar band sinyal yang kami
perhatikan).
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Gambar 3.69. Output spektrum dari modulator orde-kedua.
3.1.4 Topologi Noise-Shaping
Bagian terakhir disajikan dasar-dasar noise-shaping (NS) data konverter. Sangat penting un-
tuk memahami materi dasar sebelum melanjutkan dengan topik yang disajikan dalam bagian
ini.
Pada bagian ini kita bahas 1) modulator NS orde-tinggi, 2) modulator NS menggunakan
ADC dan DAC multibit (modulator multibit), 3) kaskade modulator (modulator orde-tinggi
dibangun dengan kaskade modulator pertama- dan/atau orde-kedua), dan 4) bandpass mod-
ulator (modulator yang melakukan data konversi melalui sebuah band frekuensi yang tidak
termasuk DC).
3.1.4.1 Modulator Orde-Tinggi
Kita bisa mengambil teori yang dikembangkan untuk modulator pertama- dan orde-kedua
bagian terakhir dan generalisasi untuk suatu modulator -orde M th (modulator memiliki inte-
grator M dan loop feedback M). Menulis ulang Pers. (3.11) dan (3.65) untuk secara umum
M th -orde modulator hasinya
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Gambar 3.70. Sama seperti Gbr.3.69 tetapi dibatasi jangkauan spektral
| NTF (f) | . | VQe (f) |= VLSB√
12fs
.
[
2sinpi
f
fs
]M
(3.88)
Noise RMS dalam bandwidth B dapat ditulis kembali, lihat Pers. (3.25) dan 3.66), sebagai
VQe,RMS =
VLSB√
12
.
piM√
2M + 1
.
1
KM+1/2
(3.89)
Kenaikan yang ideal di SNR dapat ditulis sebagai
SNRideal = 6.02N + 1.76− 20log
[
piM√
2M + 1
]
+ [20M + 10] .log K (3.90)
atau
SNRideal = 6.02 (N +Ninc) + 1.76 (3.91)
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Peningkatan resolusi, Ninc, diberikan oleh
Ninc =
1
6.02
[
(20M + 10) .logK − 20log
(
piM√
2M + 1
)]
(3.92)
Persamaan ini menunjukkan bahwa untuk setiap dua kali lipat rasio oversampling, K, resolusi
meningkat oleh M + 0.5 bit. Dalam prakteknya, seperti yang kita lihat sudah, hasil persamaan
ini melebih-lebihkan untuk peningkatan resolusi karena kuantisasi noise tidak benar-benar
putih (karena 1-bit ADC) dan modulasi noise berisi nada spektral yang tidak diinginkan
(seperti terlihat pada Gambar 3.70).
Topologi Mˆth-Orde Modulator
Meninjau topologi umum modulator NS Gambar 3.50 kita ingin menentukan fungsi transfer
forward, A(z), dan fungsi transfer feedback, B(z), untuk sebuah M th-orde modulator NS.
Fungsi transfer secara umum M th-orde modulator adalah
Y (z) = X (z) .
(
z−1
)
+ E (z) .
(
1− z−1)M (3.93)
Menggunakan persamaan ini bersama dengan Pers. (3.68) hasil pada modulator forward fungsi
transfer dari
A (z) =
z−1
(1− z−1)M (3.94)
dan fungsi transfer filter feedback dari
B (z) =
1− (1− z−1)M
z−1
(3.95)
Blok diagram dari M th-orde modulator NS ditunjukkan pada Gbr. 3.71.
Desimasi Output dari M th-order Modulator NS
Mari kita meninjau kembali derivasi dari Pers. (3.20). Persamaan ini menyatakan bahwa
jumlah stage sinc, L, yang digunakan dalam kaskade, untuk menghilangkan optimal mendekati
dari modulasi noise, satu lagi dari urutan modulasi (L = M + 1). Menulis ulang Pers. (3.22)
V 2Qe,RMS = 2
∫ fs/2
0
| NTF (f) |2 . | VQe (f) |2 . | H (f) |2 .df (3.96)
dimana desimasi fungsi transfer filter diberikan oleh
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Gambar 3.71. Diagram blok umum dari M th-orde modulator NS.
| H (f) |2=
 1
K
.
sin
(
Kpi f
fs
)
sin
(
pi f
fs
)
2(M+1) (3.97)
Kuantisasi noise mean-kuadrat dihitung dengan mengevaluasi
V 2Qe,RMS = 2.
|VQe(f)|2︷ ︸︸ ︷
V 2LSB
12fs
.
∫ fs/2
0
|NTF (f)|2︷ ︸︸ ︷[
2sinpi
f
fs
]2M
.
 1
K
.
sin
(
Kpi f
fs
)
sin
(
pi f
fs
)
2(M+1) .df (3.98)
atau
V 2Qe,RMS = 2.
V 2LSB
12fs
.22M .
[
1
K
]2(M+1)
.
∫ fs/2
0
sin2(M+1)
(
Kpi f
fs
)
sin2M
(
pi f
fs
) .df (3.99)
Jika kita perhatikan θ = pi f
fs
, kemudian kita dapatkan
V 2Qe,RMS =
V 2LSB
12fs
.
[
2
K
]2(M+1)
.
fs
pi
.
= K
2pi
∏M
m=1
2m−1
2m︷ ︸︸ ︷∫ pi
2
0
sin2(M+1) (Kθ)
sin2Mθ
.dθ (3.100)
Akhirnya, kuantisasi noise RMS terkait dengan modulator M th-order diikuti dengan sebuah
M + 1 (= L) sinc rata-rata filter
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V 2Qe,RMS =
VLSB√
12
.
[
2
K
]M+1/2
.
M∏
m=1
2m− 1
2m
(3.101)
Perubahan SNR, bila menggunakan filter desimator sinc rata-rata bukan dari filter ideal den-
gan bandwidth B, diberikan dengan melihat rasio Pers. (3.89) untuk Pers. (3.101)
Penambahan SNR = −20log
[
2M+1/2.
M∏
m=1
2m− 1
2m
.
√
2M + 1
piM
]
(3.102)
Untuk order modulator pertama-, kedua-, dan ketiga-, perbedaan SNR adalah 2.16, 6.35,
dan 10.39 dB. Hal ini menunjukkan bahwa menggunakan sinc rata-rata, secara teoritis,
meningkatkan SNR jika kita mengabaikan penurunan di amplitudo sinyal yang diinginkan
karena itu droop, Gambar 2.43 atau 2.46. Untuk menghindari droop, seperti yang dibahas se-
belumnya, konten sinyal yang diinginkan sering terbatas pada frekuensi di bawah fs/2K(= B).
Ketika droop (pengurangan amplitudo sinyal yang diinginkan) diambil dalam pertimbangan,
SNR, bila menggunakan filter sinc rata-rata, lebih buruk dari filter ideal dengan bandwidth
B.
Implementasi Higher-Order, Single-Stage, Modulator
Modulator single-stage, higher-order Gambar 3.71 bisa sulit untuk diterapkan secara lang-
sung. Tidak mungkin untuk menerapkan modulator higher-order, bila menggunakan DAI,
dimana semua tapi integrator terakhir adalah non-delay. Namun, seperti yang kita lihat den-
gan modulator orde-kedua menggunakan dua integrator delay pada Gambar 3.65 dan Pers.
(3.83) dan (3.84), kriteria stabilitas dari modulator menggunakan integrator hanya menunda
lebih rendah dari kriteria dari topologi yang ditunjukkan pada Gambar 3.71 (di mana hanya
integrator terakhir adalah delay). Meskipun kami dapat membantu situasi dengan menunda
goyangan dan tidak menunda integrator dalam modulator, intinya adalah bahwa menerap-
kan modulator higher-order tanpa memodifikasi topologi NS dasar kita akan menghasilkan
sebuah sirkuit yang tidak stabil. Secara intuitif, kita dapat memahami ini dengan mencatat
bahwa jika gain forward modulator adalah terlalu tinggi dan penundaan melalui jalur depan
terlalu panjang (karena banyaknya integrator), sinyal fed back dapat menambah sinyal input
bukannya mengurangkan dari itu.
Untuk membantu stabilitas modulator higher-order topologi yang sinyal inputnya feed
maju ke poin tambahan dalam modulator (sehingga mengurangi gain forward dan delay) dan
sinyal output feedback seperti yang dibahas sebelumnya (memungkinkan skala dari amplitudo)
adalah dibutuhkan. Menuju tujuan ini, mempertimbangkan topologi NS yang dimodifikasi
untuk modulator higher-order ditunjukkan pada Gambar 3.72. Forward dan fungsi transfer
feedback dapat ditulis sebagai
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A (z) =
a1.z
−M
(1− z−1)M +
a2.z
−(M−1)
(1− z−1)M−1 +
a3.z
−(M−2)
(1− z−1)M−2 + ...+
aM .z
−1
1− z−1 =
M∑
i=1
ai.
(
z−1
1− z−1
)M−i+1
(3.103)
atau
A (z) = (z − 1)M .
[
a1 + a2 (z − 1)1 + a3 (z − 1)2 + ...+ aM (z − 1)M−1
]
(3.104)
dan
−A (z)B (z) = b1.z
−M
(1− z−1)M +
b2.z
−(M−1)
(1− z−1)(M−1)
+
b3z
−(M−2)
(1− z−1)(M−2)
+ ...
+
bM .z
−1
1− z−1 = sum
M
i=1bi.
[
1
z − 1
]M−i+1
(3.105)
atau
−A (z)B (z) = (z − 1)M .
[
b1 + b2 (z − 1)1 + b3 (z − 1)2 + ...+ bM (z − 1)M−1
]
(3.106)
Sebelum melangkah lebih jauh, mari kita menjelaskan apa yang kita coba lakukan dengan,
memodifikasi higher-order, topologi noise-shaping Gambar 3.72. Kita tahu bahwa NTF(z), un-
tuk modulator umum, adalah dalam bentuk (1 - z−1)M dengan bentuk terlihat pada Gambar
3.73. Pada frekuensi tinggi noise modulasi akan menjadi sangat besar. Pada fs/2, misalnya,
magnitude fungsi noise-transfer, |NTF (f)|, adalah (√2)M(lihat Gambar 2.51). Untuk modi-
fikasi modulator NS kita akan mencoba untuk mengurangi modulasi noise pada frekuensi yang
lebih tinggi dengan mengubah bentuk NTF(z). Kami memodifikasi NTF(z) menjadi bentuk
NTF (z) = LPF (z) .
(
1− z−1)M = LPF (z) .(z − 1
z
)M
= HPF (z) (3.107)
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Gambar 3.72. Diagram blok yang memodifikasi modulator NS M th − order.
dimana LPF(z) [HPF(z)] adalah low-pass [high-pass] filter diimplementasikan dengan koefisien
feedback bx. Tujuannya adalah untuk meratakan keluar frekuensi modulasi noise yang lebih
tinggi (menjaga noise menjadi terlalu besar) sehingga mengurangi NTF(f) pada frekuensi
tinggi dan menjaga modulasi stabil. Salah satu kelemahan dari menggunakan teknik ini adalah
bahwa sinyal tidak lagi melihat hanya delay dalam fungsi transfer tapi lebih melihat respon
low-pass. STF dimodifikasi menjadi bentuk
STF (z) = NTF (z) .A (z) = LPF (z) .
M∑
i=1
ai. (z − 1)i−1 (3.108)
sehingga koefisien feed forward, ax, dapat digunakan untuk membantu membuat STF(f) kon-
stan selama daerah yang penting (STF dapat dibuat untuk memiliki respon low pass secara
keseluruhan). NTF ini diberikan oleh
NTF (z) =
1
1 + A (z)B (z)
(3.109)
atau
NTF (z) =
1
1−∑Mi=1 bi. (z − 1)i−1 = HPF (z) (3.110)
Koefisien, bx, yang dipilih untuk respon high-pass. Perhatikan juga bahwa koefisien posi-
tif sejak jalur feedback, seperti yang terlihat pada Gambar 3.72, yang dikurangkan. Desain
modulator, pada saat ini, adalah untuk menentukan feed-forward dan koefisien feedback meng-
gunakan basic desain filter sinyal-digital processing (dan, untuk menjaga aljabar sederhana,
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Gambar 3.73. Menampilkan perubahan dalam NTF pada modulator higher-order.
sebuah program komputer dari beberapa macam) maka untuk mensimulasikan desain untuk
melihat jika melebihi spesifikasi. Salah satu tantangan, antara lain, adalah untuk memenuhi
SNR yang diberikan tanpa menyebabkan integrator saturasi berbahaya. Topologi lainnya telah
dikembangkan untuk menerapkan modulator NS higher-order.
3.1.4.2 Modulator Multi-Bit
Sepanjang bab ini kita telah mengasumsikan N = 1; yaitu, kita telah menggunakan komparator
untuk quantizer kami di jalur forward modulator NS. Keuntungan utama dari single-bit mod-
ulator, seperti yang dibahas sebelumnya, adalah linearitas yang melekat pada DAC feedback
1-bit. Feedback linieritas DAC penting karena output dari DAC secara langsung dikurangi
dari sinyal input. Setiap distorsi atau non-linear (atau noise) dalam output dari DAC secara
langsung akan mempengaruhi kinerja modulator dan, akhirnya, membatasi modulator SNR.
Manfaat menggunakan multi-bit (N > 1) quantizer dalam modulator NS meningkatkan SNR
(lihat Pers. 3.90), stabilitas yang lebih baik (modulator berperilaku lebih dekat dengan teori
linierisasi yang dikembangkan dalam bab ini), nada spektral lebih sedikit, dan filter sederhana
desiminasi digital. Kelemahan dari menggunakan topologi multi-bit, adalah peningkatan kom-
pleksitas ADC (ADC harus flash konverter) dan kebutuhan untuk DAC akurat dengan akurasi
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akhir modulator. Kesalahan ADC, seperti kesalahan gain dalam integrator, kurang penting
karena mereka berada di jalur forward, high-gain, dari modulator.
Simulasi Modulator NS Multi-bit menggunakan SPICE
Gambar 3.74 menunjukkan implementasi rangkaian-tingkat dari order-pertama, modulator NS
multi-bit menggunakan 4-bit ADC dan DAC. Gambar 3.75 menunjukkan hasil simulasi SPICE
dari modulator ini dalam waktu dan domain frekuensi dengan input yang sama sinewave digu-
nakan dalam untuk menghasilkan Gbr. 3.68. Membandingkan Gambar 3.75 dengan Gambar
3.68 adalah penurunan modulasi noisenya jelas. Perhatikan bahwa (a) gambar menunjukkan
kedua input ke modulator dan output dari DAC yang ideal sementara (b) adalah spektrum
output DAC. Melihat output dari DAC menghindari kebutuhan Fourier Transform pada data
keluaran digital modulator itu.
Gambar 3.74. Implementasi rangkaian dari order-pertama modulator NS multi-bit.
Sebagian besar karya desain, ketika mengembangkan modulator multi-bit, masuk ke dalam
desain dari DAC feedback. Karena hampir tidak mungkin untuk merancang DAC sangat aku-
rat tanpa pemangkasan, atau semacam koreksi kesalahan, metode yang telah dikembangkan
berusaha mengacak kesalahan DAC. Jika kesalahan muncul sebagai variabel acak, mereka
mungkin muncul sebagai white noise dalam spektrum output dan tidak mempengaruhi SNR
dari data konverter. Gambar 3.76 menunjukkan salah satu kemungkinan pelaksanaan DAC
yang memanfaatkan unsur-unsur satuan resistif. Sementara gambar ini ramai, mari kita men-
coba untuk menjelaskan bagaimana fungsi DAC. DAC ini didasarkan pada unsur unit (nilai
yang sama) resistor. Dalam satu kasus kita menghubungkan VDD ke salah satu sudut kubus
resistor dan ground ke sudut yang berlawanan (dengan asumsi VREF+ = V DDdanVREF− = 0).
Ada dua pembagi tegangan sepanjang masing-masing sisi dari resistor kuadrat. Output
dari DAC dapat berubah dari nol, untuk (1/8)VDD, untuk (2/8)VDD, ... sampai dengan
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Gambar 3.75. Output dari modulator multi-bit (a) dan spektrum (b).
(8/8)VDD. Tergantung pada output dari decoder, satu ketukan dari setiap sisi diumpankan
ke output analog. Karena ada dua sisi, output dari setiap sisi digabungkan dan rata-rata
efektif.
Tujuan dari counter adalah memvariasikan koneksi dari VDD dan ground di sekitar bagian
luar pembagi resistif untuk mengacak variasi tegangan output karena mismatch resistor. Un-
tuk memahami hal ini lebih rinci pertimbangkan tegangan output DAC konstan VDD/2.
Gambar 3.76. Implementasi sebuah DAC yang digunakan di modulator multi bit
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Sebagai nilai perubahan output counter, sehingga melakukan koneksi ke VDD dan ground
dalam string resistor. Untuk menjaga tegangan output yang konstan VDD/2 di switch di
tengah perpindahan DAC yang sesuai berdasarkan output dari counter dan input ke decoder.
Dengan cara ini variasi dalam resistor, mudah-mudahan, rata-rata keluar ke nilai konstan.
Implementasi (Feedback Error) Demodulator Multi-bit (digunakan dalam DAC NS)
Topologi NS yang telah kita bahas sejauh ini kadang-kadang disebut Modulators Interpola-
tive sejak sinyal feedback adalah perkiraan dari sinyal input interpolasi antara nilai-nilai yang
diketahui dari keluaran modulator (rata-rata output modulator harus menjadi sinyal input).
Namun, modulator NS pertama kali diperkenalkan (lihat C. C. Cutler, ”Transmission systems
employing quantization,” 1960, U.S. Patent No. 2,927,962 [filed 1954]) dengan menggunakan
topologi feedback error ditunjukkan pada Gambar 3.77. Topologi feedback error tidak digu-
nakan dalam modulator input analog karena kesalahan dalam pengurangan analog langsung
menambah sinyal input. Kita dapat menggunakan topologi ini, namun, dalam pelaksanaan
demodulator input digital (kadang-kadang juga disebut modulator) sebagai pengurangan dig-
ital.
Gambar 3.77. Diagram blok modulator feedback error.
Melihat Gambar 3.77 kami mencatat bahwa menurut definisi perbedaan antara input dan
output dari quantizer adalah kuantisasi noise, E(z). Noise ini dikurangi dari input setelah
delay (untuk orde pertama modulasi) sehingga
Y (z) = X (z)− F (z) .E (z) + E (z) = X (z) + E (z) [1− F (z)] (3.111)
Perhatikan bahwa fungsi sinyal-transfer untuk suatu modulator berbasis feedback error
hanyalah satu, yaitu STF(f) = 1. Untuk orde pertama modulator NS kita menetapkan F(z)
= z−1 (register), yang menghasilkan
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Y (z) = X (z) + E (z) .
(
1− z−1) (3.112)
Sebuah modulator orde-kedua dengan NTF(f) = (1 - z−1)2 akan menggunakan filter feedback,
sepengetahuan dari Pers. (3.101) yang NTF(f) = 1 - F(z), dari
F (z) = 1− (1− z−1)2 = z−1. (2− z−1) (3.113)
Penerapan modulator NS orde-kedua ditunjukkan pada Gambar 3.78. Perhatikan bahwa keti-
ka mencoba untuk menerapkan modulator order-higher menggunakan feedback error yang
mengalami masalah yang sama kami temui saat menggunakan modulator interpolative, yaitu,
ketidakstabilan akibat terlalu besar NTF di suatu frekuensi yang lebih tinggi. Seperti modu-
lator interpolative, kita dapat merancang NTF untuk menjadi respons yang high-pass.
Gambar 3.78. Diagram blok modulator feedback error order-kedua.
Kami telah memperkenalkan topologi feedback error dengan gagasan bahwa hal itu dapat
digunakan dalam sebuah modulator (demodulator) yang melakukan digital ke analog kon-
versi. Kami pertama kali memperkenalkan modulator untuk digunakan kembali dalam DAC
pada Gambar 3.12. Pada titik ini kita perlu menjawab pertanyaan, ”Mengapa topologi NS
Gambar 3.77 pilihan yang lebih baik untuk implementasi DAC, secara umum, maka topologi
dari Gambar 3.12 dan 3.71?.” Jawaban untuk ini berasal dari kesadaran bahwa quantizer dan
perbedaan blok pada Gambar 3.77 dapat diimplementasikan dengan hanya menghapus bit
yang lebih rendah dari word input digital. Ini diilustrasikan pada Gambar 3.79. Modulator
error feedback yang dihasilkan akan mudah untuk diterapkan daripada modulator berdasarkan
topologi interpolative. Gambar 3.80 menunjukkan Gambar 3.77 digambar ulang untuk me-
nunjukkan implementasi sederhana.
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Gambar 3.79. Menunjukkan bagaimana quantizer dan perbedaan blok diimplementasikan.
Jumlah bit yang digunakan dalam modulator, N, dipilih untuk menghindari overflow ketika
sinyal input maksimum dan fed-back sinyal dikurangi. Bila menggunakan jumlah komplemen
dua itu, input word untuk penambah harus sama panjangnya. Word MSB yang lebih kecil
digunakan untuk meningkatkan ukuran word kecil sampai panjang word cocok. Kami akan
menguraikan lebih lanjut tentang perhatian penting ini dalam sekejap.
Gambar 3.80. Diagram blok dari modulator error feedback.
Gambar 3.81 menunjukkan diagram blok dari sebuah NS berbasis DAC. Seperti kita lihat
pada Gambar 3.11, jika output 1-bit digunakan, modulator dapat dihubungkan langsung ke
filter rekonstruksi (RCF). DAC 1-bit adalah linier sempurna sehingga kekhawatiran distorsi
berkurang. Menggunakan modulator multibit dan DAC memberikan SNR yang lebih baik,
untuk rasio oversampling diberikan dan order modulator, serta meringankan persyaratan yang
ditempatkan pada RCF tersebut. Kelemahan, seperti yang dibahas sebelumnya, adalah bahwa
DAC harus akurat dengan resolusi output akhir yang diinginkan karena merupakan rangkaian
dengan jalur sinyal output.
Mari kita menguraikan bagaimana memperkirakan kuantisasi noise ditambahkan ke sinyal
dari proses kuantisasi error feedback. Dengan asumsi kita menggunakan jumlah komplemen
dua yang kita ketahui
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Gambar 3.81. DAC menggunakan modulator NS dan filter digital.
N−bits︷ ︸︸ ︷
0111111... = VREF+ −
1LSB︷ ︸︸ ︷
VREF+ − VREF−
2N
(3.114)
dan
1000000... = VREF− (3.115)
Agar DAC berfungsi dengan baik kita harus mengubah jumlah kembali ke biner offset (komple-
men bit paling kiri atau paling signifikan) kecuali input DAC menggunakan format komplemen
dua. Hal ini mudah untuk melihat apakah output dari modulator adalah bit single (N - F = 1)
karena merupakan MSB dari 1 = VREF+ dan 0 = VREF− dimana VLSB = [VREF+− VREF−]/2.
Dengan menurunkan bobot tegangan F bit dari LSB dalam output modulator dapat ditulis
sebagai
VLSB =
VREF+ − VREF−
2N−F
(3.116)
Hasil ini digunakan dalam Pers. (3.8) untuk memperkirakan spektrum kuantisasi noise di
modulator NS.
Perhatian Implementasi
Kita tahu dari diskusi kita di bab terakhir bahwa penambahan digital terbanyak dan pen-
gurangan yang memanfaatkan jumlah komplemen dua karena kesederhanaan (lihat Gambar
2.51 dan diskusi terkait) dalam menerapkan perangkat keras. Namun, pertimbangkan input
komplemen dua N-bit pada Gambar 3.79. Jika kita menurunkan F bit yang lebih rendah,
jumlah yang dihasilkan fed back ke F(z) (kuantisasi noise) tidak dalam format komplemen
dua itu.
Untuk menghindari masalah tersebut, topologi yang ditunjukkan pada Gambar 3.82 dapat di-
gunakan. Input ke quantizer/subtractor berubah dari format komplemen dua ke dalam format
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offset biner. (Lihat Gambar 2.36 dan 2.37 untuk perbandingan dari kedua format tersebut.)
Kuantisasi kemudian dilakukan; bit rendah yang turun dari output dan fed back. Word fed-
back (kuantisasi noise) kemudian berubah dari jumlah binery offset ke jumlah komplemen
dua. Ukuran dari word fed back disesuaikan untuk mencocokkan ukuran input modulator ini
(mengetahui bahwa word yang digunakan dalam aritmatika komplemen dua itu harus memi-
liki ukuran yang sama sehingga sign bit di lokasi yang sama dalam setiap word, lihat juga
Gambar 2.55).
Gambar 3.82. Implementasi dari kuantisasi dan blok diferensial.
3.1.4.3 Kaskade Modulator
Modulator NS dibahas dalam bab ini, sampai poin ini, telah membahas topologi loop feedback
single dengan bentuk umum terlihat pada Gambar 2.81. Ini termasuk topologi higher-order
yang dibahas di bab sebelumnya dan topologi error-feedback dari bagian terakhir. Pada bagian
ini kita membahas modulator kaskade atau multistage NS. Kaskade modulator dibahas di sini
kadang-kadang disebut Multistage noise SHaping atau modulator MASH. Sementara fokus
kita, dalam bagian ini, adalah pada modulator untuk ADC, mudah untuk memperluas teori
yang dikembangkan untuk digunakan dalam modulator DAC.
Kami menunjukkan, di bagian terakhir, kuantisasi error feed back, E(z), untuk input
tidak praktis dalam implementasi analog dari modulator NS. Output dari pengurangan analog
[E(z)] akan ditambahkan langsung ke sinyal input. Daripada feed back E(z) ke input, kaskade
modulator feed itu forward ke input modulator lain. Output modulator kedua kemudian
versi delaydari E(z) serta modulasi noise sendiri yang tidak diinginkan tersebut. Jika output
ini dikurangi dari output modulator pertama, kita dapat secara efektif mengurangi, yang
dihasilkan secara keseluruhan, kuantisasi noise.
Manfaat utama dari topologi kaskda adalah stabilitas. Tanpa syarat stabil loop pertama-
dan orde-kedua dapat dikaskade untuk menerapkan modulator higher-order. Selain itu, kita
akan membahas secara singkat, modulator yang terdiri dari modulator tahap-pertama meng-
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gunakan ADC dan DAC 1-bit diikuti dengan modulator multi-bit dapat memberikan resolusi
yang wajar dengan oversampling rasio rendah K.
Modulator Order-Kedua (1-1)
Sebuah modulator NS orde-kedua dapat diimplementasikan dengan menggunakan kaskade
dari dua modulator orde-pertama (disebut modulator 1-1) seperti terlihat pada Gambar 3.83.
Output dari modulator pertama diberikan oleh
Y1 (z) = z
−1X (z) +
(
1− z−1)E1 (z) (3.117)
Gambar 3.83. Kaskade modulator orde-kedua (1-1).
sedangkan output dari modulator kedua adalah
Y2 (z) = −z−1E1 (z) +
(
1− z−1)E2 (z) (3.118)
Kesuluruhan output modulator diberikan oleh
Y (z) = z−1Y1 (z) +
(
1− z−1)Y2 (z)
= z−2X (z) + z−1
(
1− z−1)E1 (z)− z−1 (1− z−1)E1 (z) + (1− z−1)2E2 (z)
= z−2X (z) +
(
1− z−1)2E2 (z) (3.119)
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Perhatikan bagaimana modulator kedua digunakan untuk mengurangi kuantisasi noise yang
pertama, E1(z), dari hasil akhir. Jika semua komponen yang ideal, modulator yang dihasilkan
memiliki noise shaping orde-kedua. Dalam prakteknya, bagaimanapun, koefisien dari E1(z)
dalam Pers. (3.119) tidak akan persis membatalkan. Ketika ini terjadi, E1(z) dikatakan bocor
ke output dari modulator. Perbedaan koefisien disebabkan oleh gain error dalam integrator
analog modulator pertama jika dibandingkan dengan output dari differensiator digital.
Mari kita berusaha untuk mengkarakterisasi kinerja modulator 1-1 jika integrator memiliki
koefisien gain, GI , selain satu seperti yang terlihat pada Gambar 3.36. Kita dapat menulis
output dari integrator modulator pertama pada Gambar 3.83 sebagai
O1 (z) =
GI1.z
−1
1 + (GF − 1) z−1 .X (z)−
GI1.z
−1
1 + (GF − 1) z−1 .E1 (z) (3.120)
Menggunakan Pers. (3.40) dengan persamaan ini kita dapan tulis
E1out (z) = Y1 (z)−O1 (z) = (GF −GI1) .z
−1
1 + (GF − 1) z−1 .X (z) +
1− (1−GI1) .z−1
1 + (GF − 1) z−1 .E1 (z) (3.121)
dimana, idealnya, output kuantisasi noise dari modulator pertama, E1out(z), adalah E1(z).
Jika modulator ini berfungsi normal, maka GF = 1 independen dari GI seperti yang dibahas
sebelumnya. Persamaan (3.121) maka dapat ditulis sebagai
E1out (z) = (1−GI1) .z−1.X (z) +
[
1− (1−GI1) .z−1
]
.E1 (z) (3.122)
Menggunakan persamaan ini dalam Pers. (3.118) sedangkan asumsi modulator kedua meng-
gunakan faktor skala integrator, GI2, dan GF2 merupakan salah satu hasil (menulis ulang
Persamaan [3.119])
Y (z) = z−2X (z) + z−1
(
1− z−1)E1 (z)− z−1 (1− z−1)E1out (z) + (1− z−1)2E2 (z)
=
Output yang diinginkan︷ ︸︸ ︷
z−2X (z) +
(
1− z−1)2E2 (z) +
Term yang tidak diinginkan︷ ︸︸ ︷[
E1 (z)−X (z) z−2
(
1− z−1) (1−GI1)] (3.123)
Sementara kita dapat mengatur koefisien gain integrator modulator kedua, GI2, untuk 0.4 un-
tuk menghindari integrator saturasi, seperti yang dibahas sebelumnya, kita harus mengatur
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GI1 sebagai penutup dengan kesatuan yang mungkin. Menggunakan hasil koefisien gain pengu-
rangan dalam kisaran keseluruhan modulator dinamis (lihat Gambar 3.35 dan diskusi terkait).
Perhatikan bagaimana sinyal input muncul dalam jangka yang tidak diinginkan dalam Pers.
(3.123). Jelas di sini bahwa kita dapat menambahkan parameter skala pada berbagai titik
dalam modulator untuk mencoba memaksimalkan jangkauan dinamis modulator itu. Juga
perhatikan bagaimana jumlah bit pada output modulator 1-1 akan menjadi lebih dari 1-bit
(dua bit jika komparator digunakan dalam setiap modulator orde-pertama).
Modulator Orde-Ketiga (1-1-1)
Dengan menambahkan ketiga, orde-pertama, modulator untuk modulator 1-1 tentang Gam-
bar 3.83 kita mendapatkan 1-1-1 atau modulator orde-ketiga, Gambar 3.84. Output dari
modulator ditambahkan, ketiga, dapat ditulis sebagai
Y3 (z) = −z−1E2 (z) +
(
1− z−1)E3 (z) (3.124)
sedangkan output yang ideal dari kaskade 1-1-1 diberikan oleh
Y (z) = Y1 (z) + Y2 (z) + Y3 (z) = z
−3X (z) +
(
1− z−1)3E3 (z) (3.125)
Sekali lagi, seperti yang kita lihat dalam Pers. (3.123), noise dari modulator pertama dapat
bocor melalui output dan merusak keseluruhan kaskade SNR itu. Memang, jika kebocoran dari
modulator pertama cukup besar, kita tidak mendapat manfaat dari menambahkan modulator
ketiga. Perhatikan, dalam Pers. (3.123), bahwa istilah menunjukkan diferensiasi orde-pertama
yang tidak diinginkan, (1− z−1). Kita mungkin mengharapkan kinerja yang lebih baik secara
keseluruhan, yaitu, kebocoran kurang jika modulator pertama adalah orde-kedua. Istilah yang
tidak diinginkan maka akan menunjukkan diferensiasi orde-kedua.
Modulator Orde-Ketiga (2-1)
Sebuah modulator orde-ketiga dibentuk dengan menggunakan modulator orde-kedua diikuti
oleh modulator orde-pertama ditunjukkan pada Gambar 3.85. Output dari modulator pertama
diberikan oleh
Y1 (z) = z
−1X (z) +
(
1− z−1)2E1 (z) (3.126)
sedangkan output dari modulator kedua adalah
Y2 (z) = −z−1E1 (z) +
(
1− z−1)E2 (z) (3.127)
Output dari modulator 2-1 kemudian, idealnya,
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Gambar 3.84. Kaskade modulator orde-ketiga (1-1-1).
Gambar 3.85. Kaskade modulator orde-ketiga (2-1).
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Y (z) = Y1 (z) z
−1 +
(
1− z−1)2 Y2 (z) = z−2X (z) + (1− z−1)3E2 (z) (3.128)
Mari kita berusaha untuk mengkarakterisasi kebocoran ke output dengan terlebih dahulu
menentukan output dari integrator kedua O1(z) (input ke komparator). Kami akan menggu-
nakan topologi yang ditunjukkan pada Gambar 3.58, dengan G3 = 1, untuk menentukan gain.
Output, O1(z), adalah (dengan asumsi bahwa GF = G1G2Gc = 1)
O1 (z) =
G1G2.z
−1X (z)− [(G1G2 +G2)−G2z−1] .z−1E1 (z)
1 + z−1. (G2Gc − 1) + z−2 (1−G2Gc) (3.129)
Sekali lagi menulis input ke modulator kedua sebagai (menggunakan Persamaan [3.76])
E1out (z) = Y1 (z)−O1 (z)
=
(1−G1G2) .z−1X (z) +
[(
1− z−1)2 + (G1G2 +G2) .z−1 −G2z−2]E1 (z)
1 + z−1. (G2Gc − 1) + z−2 (1−G2Gc) (3.130)
bahwa tidak ada jika G1 = G2 = Gc = 1 kemudian E1out(z) = E1(z). Jika kita tulis output
dari kaskade sebagai
Y (z) = z−2X (z)+z−1
(
1− z−1)2E1 (z)−z−1 (1− z−1)2E1out (z)+(1− z−1)3E2 (z) (3.131)
kemudian
Y (z) =
Output yang diinginkan︷ ︸︸ ︷
z−2X (z) +
(
1− z−1)3E2 (z) +
term yang tidak diinginkan︷ ︸︸ ︷
z−1
(
1− z−1)2 [(1−G1G2) .z−1X (z) + [(1−G2)− (G2Gc −G2) z−1] .z−1E1 (z)
1 + z−1. (G2Gc − 1) + z−2 (1−G2Gc)
]
(3.132)
Ketika persamaan ini dibandingkan dengan Persamaan (3.123), kita melihat bahwa istilah
yang tidak diinginkan adalah diferensiator orde-kedua. Juga, kita memiliki kontrol lebih atas
gain integrator. Modulator orde-ketiga menggunakan topologi 2-1 jauh lebih kuat dari topologi
berbasis 1-1-1 dan dapat memberikan sinyal output gratis dari nada yang tidak diinginkan.
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Sekali lagi, jika integrator saturasi (dan dengan demikian range dynamic) tidak perhatian,
maka kita dapat mengatur G1 = G2 = 1.
Salah satu penggunaan yang menarik dari modulator 2-1 adalah konfigurasi dimana mod-
ulator yang pertama (orde-kedua) memanfaatkan ADC dan DAC 1-bit, sedangkan modulator
yang kedua (orde-pertama) menggunakan ADC dan DAC multibit. Linearitas keseluruhan
topologi ini didominasi oleh modulator orde-kedua, sedangkan modulator multibit menyedi-
akan suatu peningkatan dalam jangkauan dinamis untuk rasio oversampling yang diberikan.
Ini, sangat menarik, dan berpotensi di mana-mana.
Implementasi Penambahan Penjumalahan Input
Sebelum kita meninggalkan pengantar untuk kaskade konverter, mari kita membahas imple-
mentasi blok penjumlahan tambahan yang digunakan untuk menghasilkan kuantisasi noise,
E(z). Gambar 3.86 menunjukkan topologi dari dua blok penjumlahan dan bagaimana mereka
dapat dikombinasikan.
Gambar 3.86. Menunjukkan implementasi dari blok dual penjumlahan seperti blok single.
Salah satu cara untuk menerapkan subtracting input ekstra dan integrator ditunjukkan
pada Gambar 3.87. DAI ini merupakan modifikasi dari DAI yang ditunjukkan pada Gambar
3.59. Output dari integrator ini berhubungan dengan input oleh
Vout (z) = O1 (z) .
CI2
CF2
.
z−1/2
1− z−1 − Y2 (z) .
CI2
CF2
.
1
1− z−1 − Y1 (z) .
CI22
CF2
.
1
1− z−1 (3.133)
Jika kita CI2 = CI22 = CF2 dan kami menyadari bahwa komparator dalam modulator kedua,
dengan asumsi itu adalah clocked dengan kenaikan tepi φ1 (atau tepi jatuh dari φ2), menam-
bahkan siklus delay half-clock secara seri dengan input Y1(z) dan siklus delay full clock di seri
dengan O1(z) dan Y2(z) maka kita dapat menulis
Vout (z) = [O1 (z)− Y1 (z)− Y2 (z)] z
−1
1− z−1 (3.134)
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Gambar 3.88 menunjukkan implementasi dari modulator 2-1.
Gambar 3.87. Implementasi blok penjumlahan dual untuk kaskade modulator.
Gambar 3.88. Implementasi dari modulator NS 2-1.
Kita juga bisa menggunakan topologi yang ditunjukkan pada Gambar 3.89 untuk imple-
mentasi blok penjumlahan dari Gambar 3.86. Topologi ini memiliki manfaat menggunakan
sebuah kapasitor tunggal untuk rangkaian sederhana dan tidak ada perbedaan pencocokan
antara CI2 dan CI22. Sayangnya, topologi tidak lagi sensitif terhadap kapasitansi parasit pada
pelat atas kapasitor diaktifkan. Dalam topologi sensitif parasit, Gambar 3.87 misalnya, pelat
atas kapasitor selalu diadakan di tegangan common mode VCM . Dalam topologi Gambar 3.89
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pelat atas dibebankan pada y1(t) ketika φ1 switch tertutup dan dibuang ke VCM ketika φ2
switch ditutup. Perbedaan antara tegangan dikombinasikan dengan nilai kapasitansi parasit
yang tidak diinginkan ke ground pada pelat atas menyebabkan muatan yang tidak diinginkan
untuk transfer ke kapasitor feed back dan gain error. Hal ini dengan sendirinya tidak terlalu
buruk. Namun, kapasitansi yang tidak diinginkan dapat memiliki kapasitansi komponen de-
plesi besar menghasilkan kapasitansi tergantung tegangan dan gain dengan demikian nonlinier.
Namun demikian, dalam beberapa aplikasi topologi ini mungkin masih berguna.
Gambar 3.89. Implementasi blok penjumlahan dual dengan hasil kapasitor tunggal dalam
kepekaan terhadap kapasitansi parasit atas pelat.
3.1.4.4 Modulator Bandpass
Modulator yang telah kita bahas sejauh ini dalam bab ini adalah topologi low-pass, yaitu,
sinyal yang diinginkan berada dari DC ke B. Pada bagian ini kita membahas secara singkat ide
bahwa kita dapat melakukan konversi data pada rentang frekuensi yang tidak termasuk DC.
Sebuah modulator bandpass adalah salah satu yang mendorong modulasi noise dari beberapa
bandwidth yang diinginkan untuk kepentingan.
Dalam bagian 2.2.4 kita membahas gagasan bahwa kita dapat menerapkan sinc-shape
rata-rata bandpass filter berpusat di sekitar fs/4 (atau fs/6) memiliki fungsi transfer
H (z) =
1− z−K
1 + z−2
(3.135)
Membandingkan persamaan ini dengan persamaan untuk filter low-pass rata-rata setara, Per-
samaan (2.98), kita dapat melihat bahwa mengubah topologi modulator low-pass ke topologi
modulator bandpass dengan respon bandpass berpusat di fs/4 dapat dilakukan dengan
substitusi z−2 untuk − z−1 (3.136)
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Gambar 3.90 menunjukkan hasil dari modulator low-pass orde-kedua berubah menjadi modu-
lator bandpass orde-keempat. Sekarang disebut modulator orde-keempat karena jumlah pole
di NTF kini empat. Fungsi transfer untuk ini, fs/4, modulator bandpass adalah
Y (z) = X (z) .
STF︷ ︸︸ ︷(−z−2)+E (z) . NTF︷ ︸︸ ︷(1 + z−2)2 (3.137)
Menulis modulasi noise untuk hasil modulator bandpass di
| NTF (f) |2 . | VQe (f) |2= V
2
LSB
12fs
.
[
2cos2pi
f
fs
]4
(3.138)
Gambar 3.90. Diagram blok dari modulator bandpass orde-keempat.
Gambar 3.91 menunjukkan spektrum modulasi noise modulator orde-keempat, Pers. (3.128).
Perhatikan bagaimana, di fs/4, modulasi noise menuju ke nol. Rasio oversampling ini, sekali
lagi, yang didefinisikan sebagai
K =
fs
2B
(3.139)
Jika fs/4 = 25MHz dan yang diingkan bandwidth adalah 50 kHz, kemudian K = 1000.
Implementasi Modulator Bandpass
Menuju implementasi modulator bandpass, pertimbangkan rangkaian yang ditunjukkan pada
Gambar 3.92. Bagian atas rangkaian hanyalah DAI yang dibahas di bagian 2.3.1. Bagian
bawah menyediakan feedback positif yang diperlukan untuk penambahan (bukan penguran-
gan) dari delay output. Kami telah menyesuaikan nilai-nilai dari kapasitor sehingga fungsi
transfer yang dihasilkan dari DAI adalah (lihat pertanyaan 2.51 pada bab terakhir)
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Gambar 3.91. Modulasi noise dalam modulator bandpass.
Vout (z) =
V1 (z) .z
−1/2 − V2 (z)
1 + z−1
.
CI
CF
(3.140)
Untuk mengubah penyebut dalam persamaan ini untuk 1 + z−2, kita dapat menggunakan
frekuensi clocking dari fs,new = 2fs, efektif mengubah z
−1 ke z−2 dimana z masih ej2pi
f
fs .
Dalam implementasi paling praktis fully-diferensial integrator digunakan [6]. Blok inverting
pada Gambar 3.92 diimplementasikan dengan output inverting dari op-amp fully-diferensial.
Dalam sebuah modulator bandpass 1/f noise tidak diperhatikan karena disaring dengan filter
digital. Jika modulator yang digunakan dalam aplikasi nirkabel di mana frekuensi menengah
(IF) adalah fs/4, ekstraksi nyata (I, atau di-fase komponen) dan imajiner (Q, atau komponen
quadrature) menjadi sepele (lihat Gambar 3.93). Sejak modulator tunggal digunakan, dan
ekstraksi I/Q adalah digital, ketidakcocokan channel dihadapi dalam demodulasi baseband
khas tidak ada.
Kita mungkin bertanya-tanya, setelah melihat angka ini, bagaimana kita mengalikan out-
put modulator, sebuah word satu-bit, dengan 1, 0 dan -1. Kita tahu bahwa 1 yang keluar
dari modulator sesuai dengan VREF+ dan nol sesuai dengan VREF−. Setelah meninjau Gambar
2.37 di
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Gambar 3.92. Implementasi DAI untuk penggunaan dalam modulator bandpass.
Gambar 3.93. Demodulasi I/Q digital.
bab terakhir, kita dapat mengkonversi satu-bit output untuk dua-bit dalam format komplemen
dua itu. Keluaran 1 diubah menjadi 01 (+1) dan keluaran modulator dari 0 menjadi 11 (-1)
untuk komplemen dua sebelum perkalian. Hasil perkalian dalam 01 × 1 = 01, 01 × 0 = 00,
01 × −1 = 11, 11 × 1 = 11, 11 × 0 = 00, atau 11 × 01 = −1. Sebuah MUX sederhana
dengan beberapa logika untuk seleksi output dapat digunakan untuk mengimplementasikan
multiplier.
BAB 4
DISAIN SIRKUIT SUBMIKRON
CMOS
D alam bab ini kita akan memaparkan tentang desain tingkat transistor menggunakan pros-es submikron CMOS, yaitu,proses CMOS dengan panjang saluran L minimum kurang
dari 1 µm. Kita membagi bab ini menjadi tiga bagian. Bagian pertama mencakup dasar proses
submicron CMOS dan model divaisnya. Bagian kedua dan ketiga menyajikan contoh-contoh
desain sirkuit digital dan analog beserta pembahasan tiap bagiannya.
Sebelum melangkah lebih lanjut pada bab ini marilah kita bahas bagaimana membedakan
materi yang disajikan di sini dengan materi yang disajikan dalam buku CMOS. Jika kita in-
gat kembali mengenai CMOS pada buku terdahulu, proses CMOS terdahulu digunakan untuk
menggambarkan ide dasar desain, metode, dan prosedur serta menyediakan model praktis un-
tuk membandingkan perhitungan diatas kertas dan hasil simulasi. Perangkat CMOS terdahulu
mengikuti konsep hukum kuadrat MOSFET. Sementara itu, ada beberapa pendapat meny-
atakan bahwa proses CMOS terdahulu tak akan pernah menjadi usang karena kemampuannya
dalam menangani tegangan yg lebih tinggi (proses CMOS modern biasanya membatasi VDD
antara 1-3,3V, dengan VSS = 0). MOSFET terdahulu dimodelkan dengan baik dengan meng-
gunakan model level 1 menghasilkan hasil dimulasi yang cocok dengan perhitungan teori dan
menyediakan umpan balik yang cepat untuk disainer.
Model level 1 dapat secara akurat memodelkan perangkat dengan Lmin > 5µm. Keaku-
ratan perrhitungan teori yang masuk akal dikatakan sekitar 20% dapat diperoleh dalam sebuah
proses yg Lminantara 1 dan 5µm. Namun demikian, jika perhitungan teori yang didasarkan
pada model hukum kuadrat level 1 digunakan dalam proses submkron CMOS, faktor kesala-
han adalah diatas 100%. Sebagai contoh, gambar 4.1 memperlihatkan plot IV dari transistor
NMOS 0.5µm(= Lmin), sementara gambar 4.1 memperlihatkan hasil SPICE level 1.
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Gambar 4.1. (a)Karakteristik dari sebuah Submikron MOSFET, dan (b) Representasi SPICE
Level 1
Perhatikan gambar 4.1, kita selayaknya membuat beberapa kunci observasi. Untuk mem-
ulainya, perhatikan bagaimana arus drain, ID, bervariasi seperti perpangkatan pada tegangan
sumber gate, VGS, pada model level 1 (b), sementara variasi dari kurva yang sebenarnya (a)
adalah lebih atau kurang linear dengan VGS. Selanjutnya, perhatikan bagaimana MOSFET
mencapai daerah saturasi, VDS.sat ditentukan oleh VGS−VTHN (tegangan sumber gate dikuran-
gi tegangan threshold dari NMOS) pada level 1 model (b). Seperti telah dibahas terdahulu,
hal ini mengakibatkan adanya over estimasi pada VDS.sat, dan inilah alasan mengapa body efect
sering diabaikan pada teori sinyal DC.
4.1 Gambaran dan Model
Pada bagian ini didiskusikan alur dasar dari proses CMOS untuk piranti yang memiliki Lmin
kurang dari 0,35µm, implementasi dari kapasitor dan resistor, serta model EKV MOSFET,
juga alasan penggunaan model ini untuk mengilustrasikan teknik desain rangkaian pada buku
ini.
4.1.1 Alur Proses CMOS
Gambar 4.2 menunjukan dasar alur proses CMOS untuk sub proses 0.35µm. Alur ini mengilus-
trasikan perbedaan antara proses submikron dengan proses yang telah didiskusikan terdahulu,
khususnya :
DISAIN SIRKUIT SUBMIKRON CMOS 265
1. Isolasi parit dangkal (Shalow Tranch Isolation/STI) yang digunakan sebagai pengganti
pengoksidasian lokal dari silikon (Local Oxidation of Silicon/LOCOS) untuk pengiso-
lasian piranti.
2. Penggunaan poly n+ untuk formasi NMOS, sementara poly p+ digunakan untuk formasi
PMOS.
3. Penggunaan drain yang di dop tipis untuk mengurangi short channel effect.
4. Penggunaan source/drain/gate silisida untuk mengurangi resistansi parasitik.
5. Kedua piranti adalah piranti permukaan (surface device) dimana CMOS bukan meru-
pakan piranti yang channel nya terkubur lagi.
dapat kita simpulkan langkah proses yang diperlihatkan pada gambar 4.2 adalah sebagai
berikut:
• Bagian (a) dimulai dengan sebuah wafer tipe p- atau sebuah wafer tipe p+ dengan
epitaksial layer p-. Daerah aktif dibuat motifnya dengan pertama men dop sebuah
oxida tipis dan sebuah nitrida. Sebuah photoresist disimpan dan dibuat motif dibagian
atas dari nitrida. Area nitrida yang terekspose dihilangkan.
• Bagian (b) memperlihatkan penggoresan/etsa pada bagian silikon yang terekspos, ma-
ka bagian tersebut tetap tidak tertutup photoresist (atau nitrida setelah nitrida dihi-
langkan).
• Bagian (c)memperlihatkan antar/lintasbagian dari wafer setelah sedikit oxida di-dop
pada seluruh wafer, dan bagian atas wafer telah mengalami penggosokan dengan meng-
gunakan penggosokan kimia mekanik (chemical-mechanical polishing/CMP). Perhatikan
bahwa permukaan dari wafer rata. Perhatikan pula parit dangkal terisi oksida yang
terdeposit uap bahan kimia (STI). STI digunakan untuk menempatkan LOCOS kare-
na kemampuannya dalam mendefinisikan pembukaan yang lebih kecil pada permukaan
wafer. Pelanggaran batas/gangguan efektifpada lebar piranti berkurang sehingga MOS-
FET bisa diposisikan lebih dekat.
• Bagian (d) menunjukan implan yang digunakan untuk membuat body dari trasnsistor
PMOS (n-well) dan implan yang digunakan untuk mengukur tegangan threshold.
• Bagian (e) memperlihatkan hasil pembuatan motif gate polisilikon pada permukaan
wafer.
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• Bagian (f) ringan dan dangkal, implan diperlihatkan dua, digunakan drain ter-dop ringan
atau LDD, formasi MOSFET
• Bagian (g) menampilkan formasi sisi oksida pembatas yang berdekatan dengan gate poly
dan hasil penggunaan implan untuk men-dop gate, source, dan drain. Pengimplanan
gate polisilikon bersifat penting. Poly, p+ yang digunakan pada formasi PMOS disini
menghasilkan piranti permukaan (terjadi konduksi antara drain dan source sepanjang
oksida/antar muka semikonduktor). Tegangan threshold dari PMOS lebih mudah untuk
diaatur dan short channel effect menjadi lebih jarang terjadi. Penggambaran ulang dari
burried channel PMOS ke surface channel PMOS adalah pengurangan dalam mobilitas
dan pertambahan flicker (1/f) noise.
• Bagian (h) menunjukan tampilan antar bagian dari hasil piranti NMOS setelah proses
silisida (kombinasi silikon dengan refraktori metal seperti tungsten) terdepositkan. Pe-
nambahan silisida membuat proses lebih kompleks, tetapi menghasilkan piranti dengan
parasitik gate seri dan resistansi source/drain yang lebih sedikit secara signifikan.
4.1.2 Kapasitor dan Resistor
Kapasitor merupakan komponen yang penting dalam mengimplementasikan sebuah ranngka-
ian mixed signal yang terintegrasi (IC). Pada bagian ini akan dibahas pengimplementasian
kapasitor dan resistor dalam proses submikron CMOS. pada beberapa bagian proses ini, dua
lapisan (layer) poly disediakan untuk formasi kapasitor, dimana kita asumsikan sebelumnya
poly-poly kapasitor tidak tersedia.
4.1.2.1 Menggunakan MOSFET sebagai Kapasitor
Gambar 4.3 menunjukan kurva C-V untuk sebuah transistor NMOS dengan source, drain
dan body dihubungkan ke ground. Kita mungkin mencoba menggunakan piranti ini pada
integrator analog diskrit (Discrete Analog Integrators/DAIs) pada bab terdahulu. Namun be-
gitu, kapasitor yang digunakan dalam DAI adalah bipolar (tegangan yang melewatinya dapat
bernilai positif atau negatif). Pada gambar 4.3, VGS seharusnya jauh lebih besar daripada
400 mV (tegangan threshold) untuk piranti yang berlaku sebagai kapasitor. Jika VGS turun
sehingga bernilai sedikit diatas VTHN , maka kapasitansinya dapat menjadi non linear d dan
mengakibatkan distorsi pada output dari rangkaian. Perhatikan bahwa kurva bergeser ke
kanan dengan nilai VSB yang bukan nol.
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Gambar 4.2. Alur Proses CMOS
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Gambar 4.3. Penggunaan MOSFET sebagai kapasitor.
4.1.2.2 Menggunakan MOSFET Kapasitor Asli/Natural
Gambar 4.4 memperlihatkan kurva CV dan simbol skematik dari kapasitor MOSFET yang
asli. Kapasitor MOSFET yang asli dibentuk dengan menyusun poly pada n+ yang aktif pada
sebuah n-well. Hasilnya adalah pergeseran pada tegangan threshold dari MOSFET, VTHN .
Sementara itu, MOSFET asli tidak dapat digunakan sebagai kapasitor bipolar, aplikasinya
dapat dijumpai dalam banyak aplikasi yang menggunakan tegangan rendah.
4.1.2.3 Floating MOS Kapasitor
Sebuah metode baru dalam mengimplementasikan transistor PMOS biasa dapat dilihat pada
gambar 4.5. Dua buah piranti PMOS ditata dengan baik secara berdekatan pada n-well yang
sama. Untuk sementara waktu, abaikan tegangan mutlak dari n-well, asumsikan konstanta
waktu kapasitor dan resistor sangat besar dibandingkan frekuensi sinyal yang diamati yang
mengalami sedikit pengisian (idealnya rata-rata nol) yang menngalir dalam resistor bernilai
besar.
Kenaikan tegangan pada A dalam gambar akan mengakibatkan akumulasi muatan pada
gate oxida MOSFET yang berada disebelah kiri. Pada saat yang bersamaan, muatan sama
yang arusnya berlawanan akan muncul pad gate oxida MOSFET sebelah kanan. Hasilnya
adalah muatan terakumulasi pada B akan sama nilainya namun kebalikan dari muatan yang
terakumulasi pada A. Karena kapasitor tersusun seri, kapasitansi rata-rata antara A dan B
, CAB, adalah hubungan seri dari tiap kapasitansi gate oxida dari MOSFET seperti terlihat
dalam gambar.
Untuk mengimplementasikan resistor besar pada gambar 4.5 sebuah topologi pada gambar
4.6 dapat digunakan. Piranti L PMOS yang panjang digunakan untuk menghasilkan arus yang
DISAIN SIRKUIT SUBMIKRON CMOS 269
Gambar 4.4. Native atau Natural MOSFET
Gambar 4.5. Sebuah kapasitor floating MOS
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Gambar 4.6. Implementasi sebuah resistor besar untuk kapasitor floating MOS
sangat kecil. Arus ini dicerminkan kesebelahnya dan digunakan untuk menahan n-well dan
daerah aktif p+. Karena arus ini sangat kecil, tegangan pada n-well dan daerah aktif dapat
berbeda dengan ground. Pada periode kerja kapasitor yang sangat singkat. Perhatikan bahwa
MOSFET digunakan dalam kapasitor beroperasi dalam akumulasi selama tegangan pada sisi
lain kapasitor lebih besar dari Vx. Untuk ekivalensi PMOS pada gambar 4.3, Vx bernilai positif
dan VTHP bernilai negatif dengan source/drain dan body terhubung ke ground.
4.1.2.4 Kapasitor Metal
Metode umum dalam pebuatan kapasitor pada proses submikron CMOS adalah menggunakan
lapisan metal. Perhatikan tampilan perlintasan bagian dari kapasitor lempeng/plat paralel
pada gambar 4.7. Jika kapasitansi lempengan antara metal 1 dan metal 2 mendominasi karena
mempunyai luas daerah layout yang luas (kapasitansi tepi/fringe capacitance berkontribusi
sedikit), maka kapasitansinya dapat diestimasikan dengan
C12 = Area (Capasitance per Area) (4.1)
Jika kapasitansi per area adalah 50aF/µm, maka area yang digunakan untuk mengimplemen-
tasikan sebuah kapasitor 1pF adalah 100µm x 200µm. Area yang luas memang menimbulkan
masalah, namun yang paling menimbulkan masalah adalah kapasitor metal lempeng paralel.
Masalah utama terjadi dari kapasitansi parasitik bagian bawah lempengan yang sangat besar,
yaitu kapasitansi dari metal 1 ke substrat. Kapasitansi parasitik ini dapat dijumpai dimana
saja 80 sampai dengan 100% dari kapasitansi yang dimaksud. Hal ini mengakibatkan melam-
batnya respon dari rangkaian serta pemborosan energi.
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Gambar 4.7. Kapasitor plat paralel menggunakan metal1 dan metal2
Untuk membantu mengurangi persentasi bagian bawah lempengan dari nilai kapasitor
yang dimaksud, pertimbangkan tampilan antar bagian yang menumpuk pada gambar 4.38,
dimana empat lapisan metal digunakan untuk mengimplementasikan kapasitor. Kapasitansi
dari struktur ini dapat diestimasikan dengan
C = C12 + C23 + C34 (4.2)
Jika lempengan kapasitansi antar tiap lapisan 50aF/µ m2, maka area yang diperlukan
untuk mengimplementasikan sebuah kapasitor 1pF sekitar 100µm menjadi 66µm. Area yang
diperlukan berkurang 1/3 dari area yang digunakan pada kapasitor metal1 metal 2. Sementara
kita menggunakan nilai lempengan kapasitansi yang sama antar tiap bagian, kita ketahui
bahwa hal ini akan bervariasi karena perbedaan ketipisan antara metal. Nilai absolut dari
kapasitor dalam sebagian besar situasi tidaklah terlalu penting dibandingkan ratio kapasitor.
Perhatikan juga bahwa dalam proses CMOS modern ketebalan metal akan bertambah seiring
menjauhnya posisi dari substrat.
Nilai kapasitor pada gambar 4.7 dan gambar4.38 ditentukan oleh area dari metal yang
berhubungan lempeng kapasitansi. Kita asumsikan batas tepi dari metal dan hasil dari kapa-
sitansi tepi adalah kontributor kecil. Gambar 4.9 menunjukan ukuran minimum dan jarak an-
tar metal dimana kapasitansi tepi mendominasi. Kita dapat membuat sebuah kapsitor dengan
2 metal seperti pada gambar. Nilai yang umum dari kapasitansi per panjang adalah 25aF/µm.
Bagian bawah lempeng kapasitansi adalah 1/2 dari nilai muatan, 12.5aF/µm. Seperti pada
gambar 4.9, medan listrik dapat membatasi pada metal yang berdekatan, komponen bagian
bawah persentasinya lebih kecil dibanding ketika lempeng kapasitansi mendominasi.
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Gambar 4.8. Tampak cross sectional dari sebuah kapasitor plat paralel yang menggunakan
metal1 dan metal2
Gambar 4.9. Ukuran umum ketika kapasitansi tepi(fringing) mendominasi
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Gambar 4.10. Layout sebuah kapasitor 1pF yang hanya menggunakan metal1
Contoh Soal 4.1
Perkirakan luas metal 1 dari sebuah 1pF kapasitor. Perkirakan juga kapasitansi parasitik
bagian bawahnya.
Jika kita perhatikan layout kapasitor pada gambar 4.10, dapat kita estimasi kapasitansi
dari 1µm x 2µm sebagai 25aF/µ m2. Hal ini berarti kita membutuhkan area metal1 seluas
200µm x 200µm untuk mengimplementasikan sebuah kapasitor 1pF. Bagian bawah lempeng
kapasitansi dapat diestimasikan sebesar 0.5pF.
Perhatikan bahwa walaupun kapasitor ini menggunakan luas area yang dua kali lebih besar
dari kapasitor metal1 metal2 pada gambar 4.7 yang telah didiskusikan, kapasitor ini hanya
menggunakan 1 layer metal dan parasitik bagian bawahnya kecil. Pada gambar 4.11 digunakan
metal2 dan via1 dalam implementasi kapasitor. Kapasitansi tepi (fringe capacitance) adalah
tetap merupakan komponen utama pada kapasitor ini karena penambahan via antara metal
biasa dikenal dengan literal kapasitor.
Nilai umum kapasitansi untuk struktur ini adalah 200aF/µm. Kapasitansi lempengan dasar
tetap bernilai sekitar 15aF/µm. Penggunaan tambahan via dan lapisan metal akan menambah
kapasitansi tetapi tidak linear. Semakin tinggi level dari metal, misalnya metal 4 dan met-
al 5 umumnya mempunyai jarak dan lebar yang lebih besar dalam aturan perancangannya,
tetapi bagi orang yang mendesain akan menjadi lebih mudah dan aman. Namun penggunaan
kapasitor lateral dengan beberapan lapisan metal dan via adalah cara paling lazim untuk
mengimplementasikan kapasitor dalam mixed signal akan menambah space dalam layout. Su-
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Gambar 4.11. Penggunaan 2 layer metal dan via untuk implementasi kapasitor lateral
paya mengurangi besarnya space diusahakan kapasitor diganti dengan transistor.
Contoh Soal 4.2
Ulangi contoh Soal 4.1 dengan menggunakan lateral kapasitor dalam gambar 4.11 Karena
kapasitansi per lebar adalah 200aF/µm, area yang diperlukan untuk sebuah 1 pF kapasitor,
ingatlah bahwa kedua metal1 metal2 digunakan, lempengan dasar kapasitansi menjadi 0,15 pF.
Jika digunakan 4 lapisan metal dengan 3 via serta kapasitor lateral bernilai 500aF/µm luas
area menjadi 50µm x 40µm
Catatan penting :
Meskipun kita telah berkonsentrasi pada lempengan parasitik dasar, tidak menutup kemungk-
inan memperoleh lempengan parasitik bagian atas. Seringkali untuk mencegah kopling noise
kedalam area yang relatif besar yang ditempati kapasitor, sebuah lempengan ground diletakan
diatas kapasitor. Hal ini akan mengakibatkan noise sinyal digital diteruskan keatas kapasitor
seperti gambar 4.12
4.1.2.5 Resistor
Penggunaan kapasitor dengan jumlah besar dalam sebuah rangkaian mengakibatkan luas area
layout bertambah. Karenanya, resistor digunakan kapan dan dimana memungkinkan. Sebagai
contoh, pada DAC telah diimplementasikan menggunakan topologi redistribusi muatan pada
awalnya. Pada saat ini, DAC dapat diimplementasikan menggunakan sebuah topologi R-2R
yang memiliki luas yang lebih kecil. Tabel 4.1 memperlihatkan berbagai karakteristik resistor
yang tersedia dalam proses submikron CMOS
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Gambar 4.12. Penggunaan pelindung(shield) metal3 untuk mengisolasi kapasitor lateral
Tabel 4.1. Properti resistor pada proses submikron CMOS
Setelah melihat sekilas tabel 4.1, n-well menawarkan pilihan yang baik untuk resistor pada
konverter data karena mempunyai kecocokan karakteristik kurang dari 0,1%. Namun begitu,
dapat terdapat masalah pada koefisien tegangan, jika tegangan pada salah satu resistor dalam
jaringan R-2R adalah 2V sementara tegangan pada resistor lain adalah 0V, ditemukan 1%
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ketidakcocokan antar kedua reisitor tadi. Ketidakcocokan tegangan akan menyebabkan be-
berapa masalah linearitas. Harus ditunjukan bahwa asal tegangan koefisien dari n-well adalah
penambahan daerah deplesi kedalam material tipe n- yang digunakan pada n-well (masalah
ini tidak nampak pada resistor polisilikon). Resistor polisilikon yang tersedia tergantung pa-
da langkah-langkah proses. Dalam sebuah skenario, poly di dop in-situ sementara disimpan.
Sementara poly pada silisida (polycida) persambungan pn antara p+ dan n+ yang memu-
ngkinkan bukan prioritas. Jika poly di dop dengan sebuah implan setelah di depositkan, maka
lapisan nitrida diatas gate dibutuhkan untuk menjaga implan agar tidak terpenetrasi kedalam
channel dari MOSFET. Dalam kasus lain pelapis bloking silisida tersedia untuk menahan
pengsilisidasi dari poly.
Gambar 4.13. (a) Layout minimal dari jaringan R-2R (b)Layout aktual dari resistor
(c)Modulasi konduktifitas dari nilai resistor
Difusi p+ dan n+ (area source dan drain) dapat pula digunakan untuk implementasi resis-
tor. Blok silisida dapat digunakan untuk mencegah proses pensilisidaan difusi (salicide) karena
kemiripan karakteristik, temperatur, tingkah laku, koefisien tegangan secara keseluruhan baik
untuk resistor polisilikon, maka umumnya mereka lebih disukain pada implementasi rangkaian
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yang presisi seperti konverter data. Secara umum masing-masing lebar dan panjang resistor
minimal adalah 10 dan 100 kali ukurean fitur minimum proses. Misal, jika Lmin 0,15µm,
maka lebar minimum dari resistor sebaiknya 1,5µm. Kebutuhan minimum dari panjang dan
lebar resistor adalah penting, baik untuk pencocokan dan memastikan bahwa pemanasan diri
(self heating) yang terjadi karena perbedaan kerapatan arus yang mengalir pada resistor R-2R
tidak mengakibatkan perbedaan nyata dalam linearitas DAC. Secara sederhana, area resistor
yang lebih besar menghilangkan panas lebih baik dibanding resistor yang sama dengan ukuran
yang lebih kecil.
Gambar 4.13a menunjukan konsep layout dari sebuah jaringan resistor R-2R dalam area
minimum . Gambar 4.13b memperlihatkan layout sebenarnya dari resistor dengan ukuran pan-
jang dan lebar yang besar, juga jumlah kontak yang banyak untuk mengurangi metal/material
resistif resistansi kontak. Gambar 4.13c memperlihatkan masalah peletakan metal pada ba-
han resistif , yaitu resistor modulasi konduktifitas. Gambar tersebut memperlihatkan apa
yang terjadi ketika sebuah metal yang mempunyai potensial yang lebih besar dibandingkan
potensial dari resistor yang mendasari, yang diletakan tepat diatas sebuah resistor. Elektron
yang tertarik sepanjang permukaan resistor menyebabkan tempat-tempat yang lebih rendah
resistifitasnya. Solusi untuk mencegah atau mengurangi modulasi konduktifitas adalah,
1. Menghindari metal melewati resistor
2. Menggunakan tingkatan metal yang lebih tinggi untuk melewatkan sinyal resistif sehing-
ga menambah jarak antara dan medan overlay (via dan kontak harus banyak untuk
menghindari resistansi seri yang tidak diinginkan)
3. Menyisipkan sebuah perisai konduksi yang dihubungkan ke ground analog dan dibu-
at dengan metal1 antara resitor-resistor dan kawat routing diatas resistor R-2R yang
disusun array
Gambar 4.14 memperlihatkan kemumgkinan untuk proses gradien perata-rataan menggu-
nakan konfigurasi common-centroid dengan dua jaringan R-2R terhubung seri. Dalam gambar
ini kita asumsikan variasi proses berubah secara linear terhadap posisi. Sebagai contoh, resis-
tor pertama dalam jaringan memiliki nilai efektif 1k, sementara yang kedua nilainya 1,01k, dan
yang ke tiga 1,03k dan seterusnya. Normalisasi perubahan dalam nilai resistansi diperlihatkan
dalam gambar dengan angka.
Namun demikian proses garadien merata-ratakan apa saja, tanpa mempedulikan jumlah
yang digunakan ketika menggunakan topologi layout ini, selama sheet resistance bervariasi
secara linear terhadap posisi. Sebagai contoh, MSB 2R pada jaringan atas gambar 4.14 (se-
belah kiri) mempunyai nilai 14(6+8). MSB 2R pada jaringan bawah (sebalah kanan) bernilai
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Gambar 4.14. Dua jaringan layout untuk meningkatkan kecocokan dari 2-2R. Asumsikan
semua resistor terhubung bersama pada level metal yang lebih tinggi utuk mencegah modulasi
konduktifitas
24. Penjumlahan kedua resistor dengan menghubungkan secara seri menghasilkan nilai reisitor
38(2R=38 semetara R=19). Nilai resistor tengah dalam jaringan bernilai 12, semetara resistor
bawah bernilai 7
Sekali lagi, penambahan kedua resistor menghasilkan nilai 19. Secara fundamental, faktor
pembatasan dalam pencocokan akan menjadi koefisien tegangan dan temperatur dari resistor,
juga terbatasnya resistansi dari sumber setelah MOSFET digunakan pada DAC.
4.1.3 Pemodelan MOSFET dengan SPICE
Pada bagian ini diskusi akan menggunakan model EKV MOSFET dalam simulasi SPICE
untuk mixed signal.
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Gambar 4.15. Cermin Arus bobot Biner
Gambar 4.16. Kombinasi MOSFET dalam konfigurasi Paralel dan Seri
4.1.3.1 Pemilihan Model
Secara umum, pemilihan model MOSFET SPICE untuk rangkaian submikron CMOS pada
perancangan didahului dengan membandingkan kurva DC hasil simulasi dengan hasil pengu-
uran, contoh ID vs VDS atau IDvs VGS
Perhatikan cermin arus pembobotan biner pada gambar 4.15. Pada diskusi ini akan dia-
sumsikan panjang dan lebar piranti sangat besar, sehingga gangguan oksida dan difusi sisi di-
abaikan. Secara jelas, dalam gambar 4.15 semua MOSFET akan beroperasi pada daerah yang
sama. Cermin arus pembobotan biner akan dimanfaatkan untuk mengkombinasikan MOS-
FET secara seri mapun paralel (Gambar 4.16), untuk mengimplementasikan sebuah rangkaian
percobaan yang digunakan untuk mengevaluasi performa model SPICE dari submikron kita.
Rangkaian percobaan kita tidak akan berhubungan dengan sifat short channel, tetapi akan
mengevcaluasi implementasi dasar dari model.
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Gambar 4.17. Cermin Arus W-2W
Gambar 4.17 akan memperlihatkan implementasi dari cermin arus pembobotan biner yang
menggunakan topologi W-2W. Untuk memahami operasi rangkaian ini perhatikan bahwa arus
pada M1 dan M2 bernilai sama. Kemudian perhatikan bahwa arus yang mengalir pada MOS-
FET dijumlahkan menjadi IREF . Dengan menggunakan informasi dari gambar 4.16, MOSFET
dapat dikombinasikan dengan ukuran yang sama seperti M1 atau M2. Setiap tingkat yang
kita tambahkan dalam topologi ini membagi dua arus referensi, mempertahankan jumlah arus
keseluruhan pada IREF .
Sirkuit ini berguna karena kini arus yang mengalir dalam perangkat sangat terbalik, mis-
alnya M1 atau M2 pada Gambar 4.17, ke perangkat lemah terbalik, katakan M3. Jika model
MOSFET beroperasi dengan perubahan yang terus menerus dari satu daerah ke daerah lain,
arus akan menjadi biner dan dijumlahkan menjadi IREF . Gambar 4.18 menunjukkan hasil
simulasi untuk cermin arus delapan tahap W-2W yang dimodelkan dengan model EKV. Ke-
salahan satu sampai dua persen pada arus biner disebabkan oleh perbedaan sumber tegangan
drain ke sorce yang berbeda, VDS, dari perangkat. Panjang minimum dari perangkat dimod-
elkan oleh model EKV, dalam simulasi ini adalah 0,15µm, sementara panjang sebenarnya
digunakan dalam simulasi adalah 5µm (33 kali minimal.) Lebar perangkat yang digunakan
dalam simulasi adalah 20µm dan 40µm.
Gambar 4.19 menunjukkan hasil simulasi dengan menggunakan model MOSFET yang
tidak memodelkan transisi ini dengan baik. Jika model ini digunakan, dimana bagian
W-2W digunakan dalam DAC, perancang mungkin berpikir kinerja DAC adalah sirkuit yang
terbatas dan bukan cocok-terbatas (semua MOSFET sangat cocok dalam simulasi SPICE.
) Ini juga menunjukkan poin penting: Simulasi tidak selalu mengatakan kebenaran! Para
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Gambar 4.18. Simulasi cermin Arus W-2W menggunakan model EKV.
Gambar 4.19. Permasalahan model pada simulasi cermin arus W-2W
insinyur desain yang baik tahu keterbatasan model dan simulator.
4.1.3.2 Parameter Model
Parameter model EKV tercantum di bawah ini adalah untuk kedua perangkat NMOS dan
PMOS. Perhatikan bahwa panjang minimum adalah 0,15µm dan lebar minimum adalah
1,05 µm. Perhatikan juga bahwa level yang digunakan tergantung pada simulator. Untuk
simulasi dalam buku ini, sekali lagi, kita akan memanfaatkan WinSPICE.
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Gambar 4.20. Kurva untuk NMOS L = 1 dan W = 10.
Catatan Penting
Kita akan menggunakan ”skala” pilihan yang tersedia di WinSPICE dengan model EKV.
Pilihan ini ditambahkan ke netlist sebagai berikut
.option scale=0.15u
Sebuah MOSFET ditentukan oleh
M1 1 2 3 4 NMOS L=1 W=10
akan menunjukkan bahwa MOSFET memiliki panjang 0.15µm dan lebar 1.5µm. Kesalahan
yanng mungkin terjadi saat menulis netlist secara manual adalah lupa untuk menambahkan
parameter skala.
Angka 4.20 dan 4.21 menunjukkan contoh IV plot untuk kedua perangkat NMOS
dan PMOS. Perangkat NMOS berukuran 10/1 (lebar aktual 1,5µm dan panjang 0,15µm).
Perangkat PMOS berukuran dua kali lebih besar dari pada NMOS, yaitu, 20/1 sehingga
tingkat arusnya mirip dengan perangkat NMOS. Dalam proses contoh kita yang digunakan
dalam buku VDD adalah 1,5V.
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Gambar 4.21. Kurva untuk PMOS L = 1 dan W = 20.
4.1.3.3 Sebuah Catatan Mengenai ”MOSFET L = Panjang”
Kita mungkin berpikir bahwa dengan terminologi ”L = Panjang” hanya dengan membuat
panjang MOSFET sangat panjang kita dapat menghindari efek short channel. Selanjutnya,
kita mungkin percaya bahwa menggunakan panjang MOSFET L akan menghasilkan sebuah
perangkat yang mengikuti model square-law. Sayangnya, dimensi proses yang mengecilkan
perangkat dirancang untuk drop tegangan besar melalui jarak kecil. Perangkat dengan panjang
5µm dalam teknologi proses 0,15µm akan memiliki karakteristik secara signifikan berbeda
dibandingkan perangkat 5µm dalam teknologii proses 2µm. Peningkatan panjang saluran
tidak akan berpengaruh, secara signifikan mempengaruhi lebar deplesi antara saluran dan
saluran pembuangan (dengan asumsi MOSFET dalam saturasi) untuk VDS tetap. Oleh karena
itu perlu dilakukan dengan handwriting terlebih dahulu dalam merancang. Dan tentunya
teknologi proses juga mempunyai pengaruh yang sangat signifikan.
4.2 Perancangan Rangkaian Digital
Pada bagian ini kita membahas desain sirkuit digital menggunakan proses submikron CMOS.
Fokus kami akan berada di blok digital yang digunakan dalam dua bab terakhir, yaitu, switch,
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elemen delay, counter, dan adder. Diasumsikan model MOSFET yang dibahas dalam bagian
terakhir dapat secara akurat memodelkan proses submikron rekaan yang digunakan dalam
contoh desain yang disajikan dalam bab ini.
4.2.1 Switch MOSFET
Pada bagian ini kita asumsikan pembaca akrab dengan materi tentang switch. Gambar 4.22
menunjukkan saklar dasar NMOS dalam konfigurasi pengujian untuk menentukan resistansi
digital yang efektif. Dari hasil simulasi ditunjukkan pada Gambar 4.23 kita dapat membuat
hubungan antara panjang dan lebar MOSFET dengan resistansi digital efektif dalam proses
submikron menggunakan
Rn = 10kΩ.
L
W
(4.3)
Perhatikan bahwa hal ini merupakan perkiraan rata-rata untuk resistansi dalam semua kasus.
Perhatikan pula bahwa resistansi menurun sebagaimana tegangan di saklar, VDS, menurun.
Gambar 4.22. Penentuan resistansi switch NMOS
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Gambar 4.23. Resistansi efektif NMOS pada gambar4.22
Contoh Soal 4.3
Perkirakan dan verifikasi dengan simulasi SPICE, time delay pada rangkaian berikut.
Gambar 4.24. Rangkaian untuk contoh 4.3
Menggunakan Persamaan (4.3) resistansi digital efektif dari MOSFET adalah 1k. Delay
propagasi (input akan tinggi dan output akan rendah) akan dapat diperkirakan, mengetahui
kapasitansi beban jauh lebih besar dibanding kapasitansi MOSFET, menggunakan
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tPHL = Rn.CL = 1k.1pF = 1ns
Hasil simulasi SPICE ditunjukan pada gambar 4.25
Gambar 4.25. Hasil simulasi contoh 4.3
Gambar 4.26 menunjukkan rangkaian uji yang digunakan untuk menentukan resistansi
efektif switching digital PMOS, Rp. Dari hasil simulasi yang ditunjukkan pada Gambar 4.27
dapat kita tulis
Rp = 20kΩ.
L
W
(4.4)
Sekali lagi ini adalah perkiraan rata-rata resistansi untuk semua tegangan source-ke-darain.
Perhatikan penggunaan ukuran piranti yang sebenarnya atau ukuran skala dalam persamaan-
tidak menjadi masalah ini karena rasio.
Gambar 4.26. Penentuan resistansi dari switch PMOS
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Gambar 4.27. Resistansi efektif PMOS pada gambar 4.26
4.2.1.1 Switch Bi-directional
NMOS dan PMOS switch ditunjukkan pada Gambar 4.22 dan 4.26 memanfaatkan fakta bahwa
sumber NMOS dihubungkan ke ground dan sumber PMOS terhubung ke VDD. Untuk desain
komplementari logika CMOS statis kita dapat menggunakan Pers. (4.3) dan (4.4) untuk
memperkirakan ukuran MOSFET untuk kekuatan drive tertentu. Namun, jika MOSFET
digunakan sebagai pass gate dimana arus dapat mengalir dua arah, resistansi switching efektif
menjadi sangat besar. Hal ini terkait dengan fakta bahwa switch PMOS tidak bisa melewati
logika rendah (0V) dengan baik dan saklar NMOS tidak dapat melewati logika tinggi juga
(VDD). Tentu saja, menggabungkan NMOS dan PMOS menjadi Transmision Gate (TG)
menghilangkan kekhawatiran mengenai harga layout yang lebih besar dan memerlukan dua
komplementari clock.
Gambar4.28 menunjukkan perangkat NMOS digunakan sebagai switch dengan input VDD
(= 1,5 V di sini.) Gambar 4.29 menunjukkan bagaimana resistansi switching efektif piranti ini
berubah dengan ukuran dalam tegangan output yang bervariasi. Perhatikan bahwa, seperti
yang kita harapkan, Rn semakin besar ketika output mendekati VDD - VTHN (dengan body
effect).
DISAIN SIRKUIT SUBMIKRON CMOS 289
Gambar 4.28. Menentukan resistansi switch NMOS bidirectional
Gambar 4.29. Resistansi efektif NMOS dari gambar 4.28
Aplikasi lain yang dimana sebuah switch dapat digunakan dua arah adalah pada diskrit-
analog-integrator (DAI) yang dibahas dalam bab terakhir. Jika switch yang digunakan
dalam DAI bisa diganti dengan piranti NMOS, implementasinya lebih sederhana. Jika ki-
ta meningkatkan tegangan dari sinyal gate, hal ini memungkinkan untuk mengubah MOSFET
secara keseluruhan dan melewati VDD dari input input ke output. Gambar 4.30 menunjukkan
hasil jika sinyal gerbang pada Gambar 4.28 ditingkatkan menjadi 2,3 V. Untuk meningkatkan
amplitudo dari sinyal clock yang mengendalikan switch digunakan clock driver bootstrapped
seperti ditunjukkan pada Gambar 4.31. Sirkuit ini adalah implementasi sederhana dari sebuah
pompa tegangan (muatan). Amplitudo output dari rangkaian mendekati 2VDD sehingga per-
hatian untuk kerusakan oksida atau kegagalan jangka panjang dijamin seperti yang dibahas
di bab. 6. Inverter yang berukuran 100/1 piranti PMOS dan 50/1piranti NMOS.
Perangkat lainnya dibuat ukuran untuk meminimalkan daya saat memasok drive output
pada tingkat yang wajar. Sebagai contoh, kapasitor 100 fF cukup menyediakan muatan un-
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Gambar 4.30. Resistansi efektif NMOS dari gambar 4.28
Gambar 4.31. Driver clock pompa muatan. Output puncak adalah sekitar 2,8 V.
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Gambar 4.32. Rangakain pembangkit clock non-overlapping dengan output dipompa.
tuk gerbang M2, tetapi kapasitor 1.000 fF memasok muatan untuk gerbang M1 dan beban.
Skala lebih lanjut memungkinkan untuk mengurangi daya dan meningkatkan drive output.
Perhatikan rangkaian ini adalah non-inverting dan dapat digunakan dalam pembangkit clock
non-overlapping seperti ditunjukkan pada Gambar 4.32.
Pembangkit clock Gambar 4.32 menyediakan dua fase sinyal clock seperti delayed clock
untuk digunakan dalam sampel and hold. Hasil simulasi dapat dilihat pada Gambar 4.33, am-
plitudo output adalah sekitar 2,5V ketika beban 100 fF terhubung ke setiap fase dari output.
Pada waktu keempat sinyal clock rendah, non-overlap time (dead-time), dapat ditingkatkan
dengan meningkatkan delay dalam seri dengan output dari gerbang NOR. Penambahan pasan-
gan inverter untuk output dari setiap gerbang NOR adalah metode umum untuk meningkatkan
dead-time. Catat juga bahwa kapasitor pada Gambar 4.31 dapat diimplementasikan dengan
menggunakan perangkat NMOS karena akan selalu berada dalam keadaan invers.
4.2.1.2 Clock Comparator
Salah satu sirkuit yang sering kita gunakan pada pembentukan noise dalam konverter data
, adalah komparator clock. Mari kita kembangkan komparator clock menggunakan inverter
dan switch. perhatikan evolusi rangkaian ditunjukkan pada gambar 4.34. Dalam (a) dan (b)
dasar latch berbasis inverter ditampilkan. Untuk mengurangi daya dan membuat komparator
clock kita tambahkan switch NMOS pada (c). Sebelum masing-masing dibandingkan, harus
dipastikan komparator adalah setimbangkan. Untuk menghapus memori dari perbandingan
sebelumnya, PMOS switch pada (d) ditambahkan ke sirkuit. Ketika clock, φ, menjadi high,
perangkat PMOS dimatikan dan perangkat NMOS aktif memungkinkan inverter mengunci
dalam kondisi stabil. Satu-satunya hal yang perlu kita tambahkan pada rangkaian ini adalah
sirkuit untuk membuat suatu ketidakseimbangan di inverter saat φ menjadi high. Kita da-
pat melakukannya dengan beberapa cara. Salah satu kemungkinan yang ditunjukkan pada
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Gambar 4.33. Output dari gambar 4.32
Gambar 4.34
Dalam Gambar 4.34 kita menghubungkan input ke dua common-source amplifier dengan
dua tujuan
1. Untuk memperkuat sinyal input dan membuat ketidakseimbangan dalam latch
2. Untuk mengisolasi masukan dari noise beralih dihasilkan dari umpan balik latch positif.
Kedua switch kita tambahkan secara seri dengan common-source amplifier tidak diperlukan
dalam semua kasus. Kami menambahkannya di sini untuk mengurangi disipasi daya keti-
ka φ rendah. Komparator clock tidak menggambarkan setiap arus ketika φ rendah, na-
mun menggambarkan arus ketika φ tinggi. Jumlah tersebut tergantung pada tegangan yang
diberikan ke input komparator. Perhatikan juga bahwa ketika φ rendah, baik Vout+ dan Vout−
disetimbangkan untuk tegangan V DD−VTHP . Ini berarti bahwa output dari komparator pada
dasarnya adalah logika high setiap kali φ rendah. Untuk membuat sirkuit muncul benar-benar
muncul sebagai pembanding tepi meninggi, dimana perbandingan dari sisi meninggi berlaku
sampai tepi meninggi selanjutnya, SR flip-flop dapat ditambahkan ke output dari rangkaian
clock.
Gambar 4.35 menunjukkan hasil simulasi dengan bentuk gelombang input. Ketika φ ren-
dah, output dari latch menjadi V DD − VTHP . Perhatikan bagaimana output akhir tetap
berlaku sampai tepi meninggi dari clock berikutnya. Satu hal tidak diungkapkan pada sim-
ulasi ini adalah offset acak dari komparator. Sejak komparator disimulasikan menggunakan
perangkat yang sangat cocok, kita hanya akan melihat ofset sistematis dari komparator. Se-
mentara komparator ofset tidak menjadi perhatian dalam pembentuk noise pada konverter
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Gambar 4.34. Implementasi komparator clock
data, merupakan perhatian utama dalam konverter data Nyquist-rate. Kami akan meninjau
kembali offset komparator dan op-amp.
Komentar terakhir sebelum meninggalkan topik ini, setelah meninjau netlist simulasi,
bagaimana kita menggunakan sumber tegangan untuk input komparator. Dalam setiap sim-
ulasi praktis, merupakan ide yang baik untuk menambahkan beberapa resistansi seri antara
input komparator dan sumber tegangan untuk mensimulasikan impedansi sumber yang ter-
batas. Resistor dengan nilai-nilai 10k adalah tipikal untuk simulasi ini. Penggunaan resistor ini
menunjukkan noise kickback pada masukan bagi komparator. Noise ini sering menjadi keter-
batasan mendasar dari kinerja komparator dalam sebuah sirkuit yang sebenarnya. Metode
untuk mengurangi kickback seperti mengcascade input common-source amplifier atau meng-
gunakan tahap amplifikasi tambahan seperti diff-amp harus digunakan dalam aplikasi umum.
Perhatikan bahwa kickback Noise seharusnya tidak menjadi masalah dalam komparator yang
digunakan dalam noise shaping di konverter data karena kapasitansi yang besar terhubung ke
input dari komparator (DAI kapasitansi integrasi).
294 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 4.35. Hasil simulasi komparatorgambar 4.34.
4.2.1.3 Common Mode Noise Elimination
Kecepatan tinggi sinyal digital dapat sering lebih menyerupai sebuah gelombang sinus dari
pada gelombang persegi. Ketika sinyal seperti gelombang sinus ini diterapkan pada masukan
dari gerbang digital, delay waktu antara masukan gerbang dan output dapat bervariasi. Vari-
asi delay ini dapat merupakan hasil dari noise yang digabungkan ke kabel digunakan untuk
menghubungkan sirkuit bersama-sama atau karena fluktuasi power-supply. Untuk menghin-
dari masalah ini di sirkuit analog, digunakanlah diferensial output yang sepenuhnya. Menggu-
nakan diferensial output sepenuhnya dalam sistem digital, dapat mengakibatkan daerah layout
yang besar. Gerbang harus memiliki input diferensial baik dan output diferensial. Karena ini
dan noise margin noise yang besar dari sinyal digital, umumnya hanya sinyal yang meram-
bat jarak jauh akan mengalami noise yang merusak. Namun demikian, sinyal digital dapat
rusak karena fluktuasi power-supply. Pada bagian ini kita mendiskusikan ide common-mode
noise eliminasi, CMNE. Rangkaian CMNE idealnya akan menghilangkan common mode noise
pada sepasang kawat, sementara pada saat yang bersamaan tidak mempengaruhi komponen
diferensial. Teknik ini dapat digunakan untuk ”square-up” sinyal digital. Kami menerapkan
teknik ini untuk desain buffer digital. berkecepatan tinggi.
Desain sebuah rangkaian CMNE dipelajari pada gambar 4.36. Rangkaian ini adalah jan-
tung atau rangkaian keputusan dari komparator kami. Dengan asumsi untuk saat ini semua
transistor berukuran sama, kita ketahui bahwa ketika io lebih besar dari io−, output vo+ adalah
lebih besar dari vo−. Setiap sinyal yang umum pada io+ dan io− tidak akan menjadi faktor, di
mana sinyal vo+ atau vo−, lebih besar. Sirkuit ini hanya dapat berfungsi jika io+ dan io−bernilai
DISAIN SIRKUIT SUBMIKRON CMOS 295
positif. Gambar 4.36 menunjukkan rangkaian keputusan (b), di mana kita telah menambahkan
rangkaian keputusan PMOS sehingga io+ arus dan io−dapat bernilai positif atau negatif. Rep-
resentasi skematik dari rangkaian ini yang menggunakan inverter ditunjukkan pada gambar
4.36.
Gambar 4.36. Rangkaian eliminasi common mode noise
Untuk menentukan secara kuantitatif bagaimana fungsi rangkaian, pertimbangkan plot
output inverter vs input yang ditunjukkan pada gambar 4.37. Titik switching, VSP , didefin-
isikan sebagai titik di mana masukan inverter dan tegangan output adalah sama. Titik ini
juga merupakan titik operasi DC dari rangkaian CMNE pada gambar 4.36 dengan arus ma-
sukan nol. Model inverter juga ditampilkan dalam gambar ini. Ketika VIN meningkat, Vout
(= gm.VIN .ro) menurun. Nilai Aktual gm dan ro tidak diperlukan untuk memahami pengop-
erasian rangkaian CMNE.
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Gambar 4.37. Memodelkan sebuah inverter
Perhatikan rangkaian CMNE yang ditampilkan dengan arus inverter pada gambar 4.38.
Dalam rangkaian ini arus masukan terdiri dari komponen common mode, ICM , dan komponen
difference mode, idiff , sehingga
io+ = iCM + idiff (4.5)
Gambar 4.38. Analisa dari rangkaian CMNE
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dan
io+ = iCM + idiff (4.6)
Resistor dengan nilai-nilai ro/2 terhubung ke model node dua sinyal kombinasi paralel dari
resistansi output kedua inverter di setiap node. Fakta bahwa hanya ada dua node sinyal pada
sirkuit ini adalah poin penting karena kita tidak ingin rangkaian CMNE untuk mempengaruhi
sinyal yang sepenuhnya difernsial yang diinginkan. Kami ingin sinyal yang diinginkan untuk
melewati rangkaian CMNE tanpa penundaan. Jika kita menjumlahkan arus pada setiap node
kita dapatkan
idiff = gmvo− + gmvo+ +
vo+
ro/2
+ iCM (4.7)
dan
−idiff = gmvo− + gmvo+ + vo−
ro/2
+ iCM (4.8)
Selisih kedua persamaan ini hasilnya adalah
idiff =
vo+ − vo−
ro
(4.9)
Jika kita tulis outputnya sebagai
vo+ = vcm + vdiff (4.10)
dan
vo− = vcm − vdiff (4.11)
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Gambar 4.39. Digital bufer (komparator) menggunakan CMNE
dapat kita lihat pengurangan komponen common mode menyisakan
vdiff = idiff
ro
2
(4.12)
Persamaan ini menunjukkan bahwa sinyal input,idiff , menghasilkan tegangan output, vdiff ,
dan bahwa common mode noise vcm, akan dihapus dari sinyal keluaran.
Sebuah penerapan CMNE yang sederhana namun berguna, ditunjukkan pada gambar 4.39.
Disini rangkaian CMNE ditempatkan di antara dua inverter. Rangkaian ini pada dasarnya
berlaku seperti diff-amp, atau komparator, memperkuat perbedaan sinyal input dan menolak
komponen common mode. Untuk lebih tepat, komponen common-mode terhubung singkat ke
tegangan titikm peralihan inverter, VSP , sehingga sinyal difference mode berayun sekitar VSP .
Inverter ditambahkan pada akhir dari rangkaian memastikan bahwa, tingkat logika CMOS
solid adalah output dari sirkuit.
Gambar 4.40 menunjukkan plot output buffer terhadap inputnya untuk tegangan referensi,
VREF , sebesar 0,7 dan 0,9V. Seperti yang kita harapkan, switch bufer menyatakan hanya
setelah input melebihi tegangan referensi. Buffer ini juga dapat digunakan jika sinyal Input
adalah sinyal logika yang saling melengkapi. Penundaan melalui buffer hanyalah dua inverter
delay.
Karena kedua inverter dengan masukannya terhubung singkat ke output mereka, disipasi
daya dalam contoh dasar dapat berlebih (sekitar 1 mA untuk contoh yang diberikan di sini).
Untuk mengurangi penarikan arus rangkaian CMNE dapat ditingkatkan.
Orang mungkin bertanya-tanya, setelah mengkaji gambar 4.40, jika mungkin untuk
meningkatkan gain dari buffer dengan menyesuaikan ukuran dari inverter. Kita lihat bah-
wa dibutuhkan sinyal input lebih dari 300 mV untuk menimbulkan transisi logika penuh pada
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Gambar 4.40. Simulasi sirkuit pada gambar 4.39 menunjukkan switching-poin untuk referensi
sebesar 0,7 dan 0,9 V.
output buffer. Juga, akan lebih baik jika buffer dapat didesain untuk memiliki histeresis .
Sementara kita dapat meningkatkan panjang dari piranti yang dipakai dalam inverter baik
peningkatan gain dan menurunkan disipasi daya, trade-off nya adalah menurunnya kecepatan
(delay melalui buffer) dan respon frekuensi rangkaian CMNE. Pada frekuensi sangat tinggi
inverter tidak cukup cepat untuk menghilangkan common mode noise.
Setelah meninjau bagaimana kita diperkenalkan mengenai histerisis kepada rangkaian
keputusan, kita melihat bahwa dengan meningkatkan panjang MOSFET yang digunakan
dalam inverter input / output terhubung singkat kita dapat mencapai hasil yang sama dalam
buffer gambar 4.39.
Pertimbangkan gambar 4.41, versi penggambaran ulang dari gambar 4.38, dengan inverter
lemah. Dengan lemah kita berarti rasio W/L dari transistor yang digunakan dalam inverter
ini lebih kecil dari W/Ls lain yang digunakan pada rangkaian.
Kami mengindikasikan bahwa gm inverter yang dimodifikasi itu sekarang lemah, dan den-
gan demikian kurang dari gm inverter lain, dengan melabeli kembali menjadi gmw. Kita bisa
menulis ulang Persamaan. (4.9) sebagai
idiff =
vo+ − vo−
ro
+ (gmw − gm)  vo+ − vo−
2
(4.13)
atau
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Gambar 4.41. Gambar 4.38 digambar ulang dengan inverter lemah untuk histeresis
idiff =
2vdiff︷ ︸︸ ︷
(Vo+ − Vo−) .
[
1
r0
+
1
2/(gmw − gm)
]
(4.14)
persamaan ini dapat ditulis sebagai
vdiff = idiff 
(
ro
2
|| 1
gmw − gm
)
(4.15)
Karena gmw lebih kecil dari gm, resistor efektif ditambahkan secara paralel dengan ro bernilai
negatif memiliki efek meningkatkan beban resistif dari rangkaian CMNE. Peningkatan ini
memiliki efek meningkatkan gain diferensial dari buffer gambar 4.39 dan memperkenalkan
histeresis ke titik switching. Catatan bahwa jika gmw sama dengan gm, maka persamaan
(4.15) disederhanakan menjadi persamaan (4.12).
Rentang yang diijinkan dari VREF diatur oleh tegangan threshold dan catu daya. Se-
bagai contoh, VREF dapat tidak lebih besar dari V DD − VTHP .Pada kenyataannya VREF
terbatas pada tegangan yang lebih kecil karena drive dari inverter terhubung ke VREF menu-
run nilainya.Perhatikan, pada gambar 4.40, bagaimana titik crossover output akhir merambat
menuju VDD
Teknik CMNE dapat digunakan dalam berbagai tempat termasuk delay-loked loop atau
input dan Output buffer atau hanya untuk menyeimbangkan dua sinyal diferensial digital.
Meskipun kami menggunakan inverter CMOS disini, teknik ini dapat dikembangkan dengan
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menggunakan inverting amplifier. Kami akan mengembangkan teknik ini untuk menyeim-
bangkan output dari fully-diferensial op-amp pada di bab ini nantinya.
Contoh Soal 4.4
Simulasikan kembali buffer yang ditunjukkan pada gambar 4.39 jika panjang dari MOSFET
meningkat menjadi 2. Jalankan kembali simulasi jika inverter lemah, gambar 4.41, digunakan
dengan Ls meningkat dari 2 menjadi 2.1.
Gambar 4.42 menunjukkan hasil simulasi. Dalam (a) jelas terlihat peningkatan gain dengan
meningkatnya L 1 sampai dengan 2. Arus yang diambil dari VDD menurun dari 1mA sampai
0.5mA. Perhatikan pada gambar ini VREF = 0,5, 0,7 dan 0,9V. Referensi pada 0,5 dan 0,9
berada di tepi dari tegangan referensi yang diijinkan, VREF . Pada (b) peningkatan kecil
dengan lebar inverter lemah (hanya 5%) menunjukkan bahwa perolehan mengalami perbaikan
lebih lanjut. Peningkatan kecil memberikan histeresis yang kecil ke input bufer. Peningkatan
panjang inverter lemah lebih lanjut , katakanlah ke 3, akan membawa gain dan histeresis pada
peningkatan lebih lanjut
4.2.2 Elemen Delay
Delay elemen digunakan untuk mengimplementasikan perata-rata digital atau comb filter. fil-
ter ini digunakan pada output dari noise shaping ADC berbasis modulator atau pada input
NSDAC. Karena elemen clock dari elemen delay bersifat kontiyu, kita akan membahas peng-
gunaan rangkaian dinamik pada bagian ini. Elemen dinamik digunakan karena mempunyai
daya yang rendah, area layout yang lebih kecil dibandingkan rangkaian CMOS statik. Daya
yang rendah dan area layout yang kecil menjadi penting ketika mengetahui bahwa filter dapat
mengakibatkan sangat banyak delay.
Gambar 4.43 dasar cascade pass transistor dan inverter . Ketika clk beranjak mening-
gi, output dari master akan ditransfer ke slave. Ketika clock kembali rendah, kapasitansi
input dari inverter slave tetap mengisi dan output tak berubah. Rangkaian ini dapat dikate-
gorikan sebagai D flip-flop yang ter triger pada sisi meninggi (rising edge triggered D flip-flop).
Pass transistor tidak melewati logika tinggi dengan baik sehingga tegangan ke inverter adalah
V DD − VTHN (dengan body effect). Hal ini dapat mengakibatkan inverter memiliki arus
cross-over yang signifikan dan disipasi daya yang besar. Arus rata-rata yang ditarik dari VDD
oleh rangkaian gambar 4.43 pada saat clock 100 MHz dan memiliki perangkat yang berukuran
sama (baik 10/1) adalah 50 µA. Untuk menghindari penarikan arus berlebih, titik switch-
ing inverter dapat diturunkan ke ground dengan membuat perangkat PMOS lemah. Output
rise-time, dengan perangkat PMOS lemah bisa menjadi sangat panjang.
302 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 4.42. Hasil simulasi bufer pada contoh soal 4.4
Gambar 4.43. Elemen delaysederhana menggunakan pass transistor dan inverter CMOS
DISAIN SIRKUIT SUBMIKRON CMOS 303
Gambar 4.44. Elemen delay sederhana menggunakan clock logika CMOS
Gambar 4.44 menunjukkan delay edge-triggered positif menggunakan clock logika CMOS.
Masalah kelebihan arus power supply karena tingkat logika marjinal tidak terdapat dalam
konfigurasi ini. Namun demikian, daerah layout akan lebih besar dari delay pada gambar
4.43. Ketika delay pada gambar 4.44 terjadi pada clock 100 MHz, arus rata-rata yang ditarik
dari VDD jauh di bawah 10 µA. Sangat mudah untuk mengimplementasikan reset menggu-
nakan sel delay karena kita memiliki node dengan impedansi yang tinggi, yaitu, node yang
menghubungkan master dan slave yang tidak pernah terhubung langsung ke ground atau VDD.
Reset atau set pada gambar 4.43dapat diimplementasikan dengan menambahkan switch tam-
bahan secara seri dengan input dan dua tambahan switch pada input kedua inverter.
Kedua sel dalam gambar 4.43 dan 4.44 memerlukan penggunaan dua sinyal clock. Gambar
4.45 menunjukkan elemen delay yang berfungsi sebagai edge-triggered D flip-flop dengan sinyal
clock tunggal. Teknik rangkaian yang digunakan untuk mengimplementasikan delay ini disebut
true signal phase clocking (TSPC). Seperti yang terlihat pada gambar 4.45 baik output true
dan komplemen output tersedia (output true sedang dibuffer). Arus yang ditarik oleh sel delay
ini, ketika menggunakan clock 100 MHz, adalah di bawah 10µA. Daerah layout sebanding
dengan daerah Layout yang digunakan oleh delay CMOS terclock pada gambar 4.46.
Dengan adanya output komplementer, dan hanya membutuhkan sinyal clock fase tung-
gal, suatu pembagian-dua dapat diimplementasikan, gambar 4.46 menggunakan TSPC. Kami
menggunakan pembagi frekuensi clock dalam implementasi kedua filter desimasi dan inter-
polasi (lihat gambar 31.63 sebagai contoh). Sebuah pembagi-empat diimplementasikan den-
gan memasang secara cascade dua rangkaian pembagi dua. Dalam kasus umum, kita dapat
mengimplementasikan up atau down ripple counter dengan cara memasang secara cascade
TSPC delay seperti yang terlihat pada gambar 4.47. Ditunjukkan pula dalam gambar syn-
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Gambar 4.45. Elemen delay menggunakan TSPC.
Gambar 4.46. Pembagi dua yang menggunakan TSPC.
chronous up counter.
Contoh Soal 4.4
Buatlah sketsa implementasi dari sinchrounous up/down counter. Diskusikan operasinya.
Gambar 4.48 menunjukkan diagram blok dasar dari meja. Sebuah adder digunakan untuk
menambah atau mengurangi satu dari isi register. Bilangan Two’s Complement digunakan
dalam penjumlah untuk menghindari masalah overflow (lihat contoh 4.22). MUX memilih
+1 (= 0000 ... 1) jika UP adalah tinggi atau -1 (= 1111 ... 1) jika UP adalah rendah untuk
menambah isi dari register.
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Gambar 4.47. Counter menggunakan edge triggered latch
Gambar 4.48. Synchronous up/down counter menggunakan sebuah adder
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4.2.3 Penjumlah (Adder)
Blok digital pembangun yang akan kita lihat dalam bab ini adalah adder. Meskipun ada
banyak cara untuk menerapkan adder, di sini kita membahas ripple adder yang menggunakan
logika dinamis. Sekali lagi hasil desain ini menghasilkan daya yang rendah dan area layout
kecil. Jika delay melalui adder terlalu panjang, untuk aplikasi tertentu, kami menggunakan
pipelining, gambar 4.49, untuk mensegmentasi delay internal dari adder tersebut. Perhatikan
bahwa pipelining akan menghasilkan delay yang seri dengan adder tersebut. Adder pada
gambar 4.49 akan memiliki z−3 delay yang seri dengan sinyal output. Dalam rangkaian praktis
kami akan mensegmentasi 4-, atau lebih, bit adder sebagai pengganti bit adder bit tunggal
yang ditunjukkan pada gambar.
Output dari sebuah adder 1-bit dapat ditulis sebagai
Sout = ain.bin.cin + (ain + bin + cin) .cin (4.16)
dimana ain dan bin merupakan masukan adder sementara cin merupakan input carry. Output
Carry dapat ditulis sebagai
cout = ain.bin + cin. (ain + bin) (4.17)
Gambar 4.50 menunjukkan implementasi dari adder dinamis. Tahap pertama menghasilkan
carry out dan diimplementasikan dalam logika NMOS precharge-evaluate (PE). Tahap ked-
ua diimplementasikan menggunakan logika PMOS PE. Keseluruhan gate dapat dibayangkan
sebagai gerbang domino. Output dari adder tersebut valid ketika CLK tinggi.
4.3 Perancangan Rangkaian Analog
Pada bagian ini kita akan membahas mengenai desain rangkaian analog dengan menggunakan
proses submikron CMOS. Kami asumsikan pembaca sudah mengenal dengan baik dasar-dasar
desain analog. Sub bagian pertama menyajikan pembahasan masalah pembiasan, bagian
kedua membahas perancangan op-amp dan bagian ketiga meliputi rangkaian noise.
4.3.1 Pembiasan
Ketika memulai desain analog, kita mulai dengan memilih selisih tegangan gate, ∆V, yang
juga dikenal sebagai tegangan overdrive, dan tingkat arus biasing. Memilih dua parameter
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Gambar 4.49. Sebuah 4-bit adder pipeline. Latch berfungsi sebagai elemen delay
Gambar 4.50. Full adder bit diimplementasikan menggunakan logika dinamik
ini berarti mengatur lebar dan panjang MOSFET. Ketika menggunakan area perangkat yang
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Gambar 4.51. Op-amp input diff-amp tanpa pembatasan slew-rate.
luas (L.W) yang ditempatkan berdekatan akan menghasilkan perangkat terbaik yang cocok,
fokus kami di sini akan berada pada kecepatan dan daya.
4.3.1.1 Memilih Selisih Tegangan Gate
Gambar 4.51 menunjukkan dasar source cross-coupled diff-amp. Untuk saat ini kami mengang-
gap tegangan minimum di drain dan source MOSFET, V DS,sat, adalah ∆V. Selanjutnya, kita
ketahui bahwa tegangan gate ke source dari MOSFET, VGS, dapat ditulis sebagai ∆ V +VTHN .
Dalam proses 0,15 µM ini, perangkat NMOS dan PMOS memiliki ambang batas yang sama;
0,4V pada suhu kamar dalam menjalankan proses tipikal.
Kami akan merancang sirkuit kami sehingga perangkat PMOS dan NMOS memiliki tegangan
gate-ke-sumber yang sama. Menulis KVL dari VDD ke ground melalui M8, M2, M3, M5 dan
menghasilkan
V DD = VSG8 + VDS2 + VSD3 + VGS5 (4.18)
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atau
V DD =
VSG8︷ ︸︸ ︷
∆V+VTHP +
VDS2︷︸︸︷
∆V +
VSD3︷︸︸︷
∆V +
VSG5︷ ︸︸ ︷
∆V+VTHN (4.19)
catat, pada gambar 4.51, kami telah menghilangkan body effect pada M3 dan M4 dengan
menempatkan mereka pada sumur (well) mereka sendiri. Karena V DD = 1.5 dan VTHP =
VTHN = 0.4, kita dapat mengatur ∆V ke nilai paling besar 175 mV. Kita ketahui bahwa
tegangan ambang akan berubah dengan berjalannya proses dan dengan temperatur sehingga
kita akan memilih ∆V sebesar 100 mV untuk memberikan batas pada beberapa pergeseran ini.
Hal ini berarti nilai nominal VGS kita (atau VSG untuk PMOS) dalam desain yang disajikan
di sini adalah 0.5 V dan tagangan drain ke source adalah 250 mV.
4.3.1.2 Pemilihan Panjang Channel
Resistansi keluaran sinyal kecil menurun dengan penurunan panjang channel. Karena itu kami
hanya memilih panjang channel untuk aplikasi analog sebesar sepuluh kali panjang minimum.
Namun, karena kami akan menunjukkan pada suatu saat kecepatan MOSFET berbanding
terbalik dengan panjang kanal dan L selama setara dengan kecepatan yang lambat. Juga,
layout daerah selalu premium real-estate dan menggunakan perangkat terkecil yang mungkin
biasanya diinginkan.
Perhatikan rangkaian uji yang ditunjukkan pada gambar 4.52. Kami mengaplikasikan 0,5V
DC ke gate perangkat NMOS dan menyapu tegangan drain ke source MOSFET. Rangkaian
ini disimulasikan untuk empat ukuran perangkat yang berbeda, 40/4, 30/3, 20/2, dan 10/1.
Gambar 4.52a menunjukkan bagaimana perubahan arus drain mengubah VDS. Yang lebih
menarik adalah plot pada gambar 4.52b menunjukkan resitansi output MOSFET, ro. Per-
lu diperhatikan seperti yang kita harapkan, resistansi keluaran meningkat sejalan dengan
meningkatnya L. Titik kunci di sini adalah bahwa kita dapat meningkatkan resistansi output
dan juga gain dengan meningkatkan L. Sayangnya, hasil ini mengakibatkan terjadinya penu-
runan kecepatan. Untuk desain yang disajikan di sini kita akan menggunakan L dari 2 (sebuah
perangkat NMOS 20/2) sebagai trade off antara gain dan kecepatan yang wajar. Nilai nominal
arus drain yang mengalir dalam perangkat NMOS 20/2 dengan VGS dari 0.5 V adalah 20µA.
Perhatikan juga dari 33.52b bahwa MOSFET ditampilkan untuk memasuki daerah saturasi
sekitar 250 mV (bukan 100 mV seperti kita mengasumsikan sebelumnya untuk VDS,sat).
Gambar 4.53 menunjukkan plot resistansi output untuk perangkat PMOS. Karena doron-
gan yang lebih lemah dari PMOS, kami menggunakan ukuran perangkat 20/1, 40/2, 60/3 dan
80/4 sebagai usaha untuk menyesuaikan dorongan kekuatan PMOS dan NMOS. Perhatikan
bahwa pintu gerbang perangkat PMOS dihubungkan ke catu V 1 untuk mengatur VSG dari
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Gambar 4.52. Kurva untuk perangkat. NMOS 40/4, 30/3, 20/2, dan 10/1
perangkat PMOS menjadi 0,5 V. Kami menggunakan perangkat PMOS 40/2 untuk desain
disajikan di sini.
Harus dipahami, setelah memperhatikan gambar 4.52 dan 4.53, kita biasanya tidak akan
mengoperasikan perangkat jauh di dalam daerah saturasi (gain akan makin kecil). Jika tegan-
gan drain ke source perangkat adalah 100 mV, kita akan mengoperasikan amplifier di wilayah
triode.
Teknik-teknik desain rangkaian yang kita gunakan untuk desain sirkuit submikron harus
memungkinkan untuk diperolehnya gain yang wajar bahkan jika transistor kita berpindah
ke wilayah triode dengan variasi suhu atau proses.
4.3.1.3 Transkonduktansi Sinyal Kecil, gm
Gambar 4.5 dan 4.55 menunjukkan rangkaian uji dan hasil simulasi yang digunakan untuk
menentukan transkonduktansi sinyal kecil setiap perangkat, gm. Perhatikan bagaimana kita
menyesuaikan tegangan DC darin ke source sehingga perangkat ini beroperasi di wilayah triode
(lihat gambar 4.52 dan 4.53). Perhatikan juga bagaimana kita sudah mencoba untuk membuat
ukuran perangkat PMOS agar memiliki karakteristik yang serupa dengan NMOS tetapi gm
masih bernilai setengah dari perangkat NMOS.
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Gambar 4.53. kurva PMOS untuk perangkat 80/4, 60/3, 40/2, dan 20/1
Gambar 4.54. Transkonduktansi sinyal kecil NMOS
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Gambar 4.55. Transkonduktansi sinyal kecil PMOS
4.3.1.4 Frekwensi Transisi MOSFET, fT
Transisi frekuensi MOSFET, fT , didefinisikan sebagai frekuensi di mana arus AC gate sama
dengan arus AC drain, atau |id/ig| = 1 = 0dB. Gambar 4.56 dan 4.57 menunjukkan bagaimana
fT ditentukan dari hasil simulasi. fT yang besar menunjukkan kecepatan tinggi. Dari sudut
pandang sirkuit
fT ∝ VGS
L
(4.20)
Menggunakan panjang minimal perangkat dengan besar tegangan gate ke source meng-
hasilkan kecepatan operasi tinggi dengan gain rendah (karena hambatan keluaran kecil, seperti
terlihat pada gambar 4.52 dan 4.53) dan mengurangi output swing (penggunaan VGS meng-
hasilkan perangkat yang masuk ke wilayah triode dengan tegangan drain ke source yang relatif
besar).
4.3.1.5 Beta Multiplier Dengan Referensi Self-Bias
Gambar 4.58 menunjukkan diagram skematik dari beta-multiplier referensi self-bias yang di-
rancang untuk memberikan nominal arus 10 µA melalui NMOS 20/2 atau PMOS 40/2. Kami
memilih beta-multiplier karena karakteristik suhu yang kuat . Peningkatan resistor dengan
suhu dikompensasi oleh penurunan tegangan threshold MOSFET. Perangkat 80/1, M2, re-
latif besar untuk M1 sehingga nilai VGSnya kurang lebih 0,4 V (tegangan threshold). Karena
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Gambar 4.56. Frekwensi transisi NMOS
Gambar 4.57. Frekwensi transisi PMOS
314 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 4.58. Beta multiplier dengan referensi self bias
VGS dari M2 adalah 0,5 V, terdapat 100 mV jatuh di resistor 10k (ini yang mengatur arus).
Dalam rangkaian praktis, sesuai dengan variasi proses, kita dapat mengatur nilai resistor den-
gan menambahkan resistor seri-terhubung singkat dan paralel dengan source dari M2. Hal
ini mengakibatkan adanya penyesuaian arus ke suatu nilai tertentu yang mungkin. Penamba-
han kapasitansi ke ground pada source M2 dapat menghasilkan sebuah rangkaian yang tidak
stabil. Referensi dapat berosilasi. Hal ini mungkin menjadi masalah jika resistor dibatasi
untuk mengatur nilai arus. Menambahkan kapasitor ke ground atau VDD di Vbiasn dan Vbiasp,
bagaimanapun, sering dapat berguna untuk mengurangi coupled noise terhadap tegangan bias.
Perilaku suhu rangkaian beta-multiplier dengan referensi self-bias pada gambar 4.58 di-
tunjukkan pada gambar 4.59. Temp-co dari resistor diatur ke 2.400ppm/C. Vdd tersapu pada
sumbu x sedangkan arus yang mengalir dalam M2/M4 ditampilkan pada sumbu y. Sementara
kita mungkin berpikir bahwa kita bisa mendapatkan penolakan power-supply yang lebih baik
power-supply dengan mengkaskadekan MOSFET, kita akan menemukan bahwa banyak dari
MOSFET akan beroperasi di wilayah triode.
Gambar 4.60 menunjukkan rangkaian bias yang umum untuk desain analog. Tegangan
Vbiasn dan Vbiasp adalah input rangkaian bias dan dipasok oleh beta-multiplier pada gambar
4.58. Perhatikan dalam rangkaian biasing, kita telah berusaha untuk mengurangi jumlah
tegangan gate ke source dari MOSFET diantara VDD dan ground. Hal ini diperlukan untuk
operasi tegangan rendah. Dalam desain umum, seperti dibahas kembali di bab 20, ukuran
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perangkat 1
4
.W
L
dapat dikurangi (untuk, katakanlah,1
5
.W
L
) untuk membias perangkat yang pal-
ing dekat ke catu daya yang lebih lanjut akan menuju ke daerah saturasi. Hal ini akan secara
umum, memberikan gain yang lebih tinggi dengan mengorbankan sedikit swing output. Gam-
bar 4.61 menunjukkan output arus yang melalui kedua cermin arus kaskade NMOS dan PMOS
yang dibias dengan Vbias1hingga Vbias4.
Gambar 4.59. Perilaku temperatur dari referensi pada gambar 4.58.
Gambar 4.60. Rangkaian pembiasan yang umum untuk perancanngan analog
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Gambar 4.61. Penggunaan rangkaian pembiasan yang umum pada gambar 4.60.
Gambar 4.62 menunjukkan bagaimana arus di masing-masing kaki diff-amp gambar 4.51
berubah saat kami menyapu Vinp dengan Vinm yang dilakukan pada 0,75V. Perhatikan
bagaimana, dengan Vinp = Vinm = 0, 75V , arus dalam setiap kaki diff-amp adalah 6 µA
atau kurang dari arus dalam rangkaian bias. Hal ini merupakan hasil dari body effect yang
dialami oleh MOSFET dalam diff-amp.
Gambar 4.62. DC sweep menunjukkan arus di setiap kaki diff-amp gambar 4.51.
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4.3.2 Perancangan Op-Amp
Pada bagian ini kami menyajikan desain mixed signal op-amp untuk keperluan umum. Secara
khusus, kompensasi op-amp dua tahap, floating current source, buffer output, dan fully differ-
ential op-amp. Kami menggunakan rangkaian biasi yang dikembangkan pada bagian terakhir
dalam desainnya disajikan dalam bagian ini. Tujuan dari desain yang ditampilkan di sini
adalah operasi yang kuat atas variasi yang luas dari proses dan temperatur.
4.3.2.1 Output Swing
Kita mulai pembangunan kita op-amp dengan mempertimbangkan inverter yang ditunjukkan
pada gambar 4.63. Agar op-amp kita untuk memiliki ayunan keluaran seluas mungkin kita
harus menggunakan struktur ini pada output dari op-amp. (Kadang-kadang ini struktur out-
put disebut penguat push-pull karena dapat menjadi sumber pendorong [push] dan menarik
[pull] arus dari beban.). Perhatikan bagaimana kami telah meningkatkan ukuran MOSFET
yang digunakan dalam struktur ini dari standar kami, perangkat. 40/2 dan 20/2. Hal ini
dimaksudkan untuk meningkatkan drive output dari op-amp dan untuk meningkatkan kapa-
sitansi masukan dari tahap keluaran. Kapasitansi ini akan digunakan untuk mengkompensasi
op-amp. Juga, karena open loop gain dari op-amp , AOL, selalu penting, dengan menggunakan
tingkat keluaran dengan gain op-amp AOL yang bertambah
Gambar 4.63. Penggunaan inverter pada output sebuah op-amp
Dengan melihat kurva transfer yang ditunjukkan pada gambar 4.63 kita lihat bahwa gain
dari inverter (kemiringan kurva) adalah terbesar ketika output berada di antara 0,25 dan 1,25V
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Gambar 4.64. Pembiasan sebuah push-pull amplifier.
(sebuah ayunan/swing output dari 1 V). Membuang 0,5V, atau 33%, dari tegangan power-
supply pada MOSFET yang beroperasi di wilayah triode, tentu saja sangat tidak diinginkan.
Memikirkan hal ini sejenak, kita mungkin menyadari bahwa jika tahap kedua diawali dengan
gain tinggi pada tahap pertama, op-amp masih dapat berfungsi sesuai spesifikasi seperti ketika
gain tahap kedua menurun. (Meskipun distorsi dimasukkan ke tahap output mungkin terlalu
tinggi karena ketidaklinieran ini). Masalah yang lebih penting kemudian adalah arus diam
yang ditarik melalui tahap ini. Untuk inverter pada gambar4.63, arus ini besarnya adalah
¿1mA. Untuk kedua alasan gain dan daya kita perlu mengubah rangkaian output dasar ini.
Untuk menurunkan arus diam diambil dari VDD dan untuk meningkatkan ayunan output
linier dari tahap output pertimbangkan untuk menambahkan baterai ke rangkaian seperti
yang terlihat pada gambar 4.64. Kami memilih baterai sehingga ketika vin adalah 0,75 V
tegangan gate-source dari MOSFET adalah 0.5 V. Dari gambar 4.52 dan 4.53 kita dapat
memperkirakan arus diam pada tahap output sebesar 150 µA (hasil simulasi memverifikasi
estimasi ini). Dengan jelas, meningkatkan tegangan baterai akan membuat ayunan output
mendekati catu daya sebelum MOSFET memasuki wilayah triode. Peningkatan dalam ayunan
output linier memunculkan cost of speed seperti yang ditunjukkan oleh persamaan. (4.20).
Pertanyaan berikutnya menjadi, ”Bagaimana kita menerapkan baterai pada Gambar
4.64?.” Baterai harus dapat melacak adanya proses dan perubahan suhu. Apa yang kita
inginkan adalah sesuatu seperti apa yang terlihat pada gambar 4.65. Menggunakan Vbiasn2
dari rangkaian gambar 4.60, kita dapat mengatur dengan tepat arus pada tahap output. Den-
gan melihat angka ini sejenak, kita memerlukan sepasang sinyal masukan pada gate MOSFET
dari output dan kita perlu menyediakan jalur untuk aliran arus dalam transistor yang ditam-
bahkan. Seperti yang digambarkan, MC1 dan MC2 tidak aktif.
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Gambar 4.65. Konseptual biasing dari penguat push-pull dengan cermin arus.
Gambar 4.66 menunjukkan penggunaan sebuah floating current source untuk mengatur
bias arus pada tahap output. Perhatikan bahwa karena arus dalam transistor kaskade terbagi
antara MC1 dan MC2 kita telah mengurangi ukuran mereka sebesar satu-setengah kalinya
untuk mengatur arus dalam output MOSFET menjadi tepat sepuluh kali arus pada MOSFET
yang tersisa. Dengan mengurangi ukuran MC1 dan MC2 (mengurangi W atau meningkatkan
L) kita dapat mematahkan arus yang mengalir pada transistor output. Meskipun hal ini akan
mendorong frekuensi pole yang terletak pada output dari op-amp kebawah dan membuat sta-
bilitas dipertanyakan, hal ini dapat digunakan untuk mengurangi daya diam dari op-amp.
Sinyal input, Vot1 dan Vob1, berasal dari diff-amp yangditunjukkan pada gambar 4.51. Transis-
tor kaskade memberikan ”gain tahap pertama” sehingga rangkaian pada gambar 4.66 adalah
menunjukkan sebuah op-amp minus diff-amp. Struktur ini dibias sehingga dapat berfungsi
dengan tegangan pasokan power supply sangat rendah. Keterbatasan pada seberapa rendah-
nya tegangan power supply dapat membuat rangkaian ini bekerja diatasi dengan mengatur
diff-amp pada gambar 4.51.
Contoh soal 4.6
Pertimbangkan AC sinyal kecil penyederhanaan dari floating current source ditunjukkan pada
gambar 4.67. Dengan asumsi resistansi output NMOS cascode diberi label Rncas, berapa
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Gambar 4.66. Pembiasan tingkat output sebuah penguat push-pull dengan floating current
source.
resistansi sinyal kecil terlihat oleh tegangan tes, vtest?
Apa yang akan kita tunjukkan disini adalah bahwa floating current source tidak akan memuat,
atau mengurangi, resistansi yang dilihat oleh struktur cascode. Menulis KVL dari vtest ke
ground menghasilkan
vtest = (itest − idmc1 − idmc2) .ron||rop + itest.Rncas
di mana arus drain dari MC1 dan MC2 masing adalah idmc1 dan idmc2 dan resistensi outputnya
adalah rondan rop. Arus drain dapat ditulis sebagai
idmc1 = gmn.vgs = gmn.. (−itest.Rncas)
dan
idmc2 = gmp.vgs = gmp.vtest
kombinasi dari persamaan berikut ini
Vtest.
≈ gmp.ron‖ rop︷ ︸︸ ︷
(1 + gmp.ron ‖ rop) = itest
≈ gmnron‖ rop.Rncas︷ ︸︸ ︷
(1 + gmnRncas.rop ‖ rop +Rncas)
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Gambar 4.67. Rangkaian AC sinyal kecil untuk contoh 33.5
vtest
itest
≈ Rncas
Hal ini menunjukkan bahwa menambahkan floating current source pada rangakaian cascode
pada gambar 4.66 tidak akan mempengaruhi gain dari ranngkaian.
4.3.2.2 Slew Rate
Dari diskusi kita dalam bab yang terakhir dapat ditarik kesimpulan slew rate dapat menjadi
perhatian besar ketika merancang sebuah sistem sinyal campuran. Misalnya, drain dari
perangkat NMOS, pada bagian bawah gambar 4.66, M11, akan berada pada tegangan
sekitar 150 mV. Jika Vob1 tegangan meningkat, jumlah maksimum perangkat ini (M11) dapat
mengaktifkan sangat terbatas. Jika kami mampu menahan tegangan drain konstan maka
peningkatan Vob1 akan menghasilkan peningkatan dalam arus drain. Sekarang, bagaimana-
pun, arus yang melalui M12 adalah konstan (gatenya dipertahankan pada Vbias3 sementara
sumbernya dipertahankan pada potensial tetap). Hal yang perlu ditambahkan ke rangkaian
dasar adalah rangkaian yang akan menahan drain dari M11 pada potensial tetap sedangkan
pada saat yang sama mengatur tegangan gate M12 sehingga dapat menyala.
Gambar 4.68 menunjukkan penambahan N dan P diff-amp untuk membantu menyesuaikan
322 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 4.68. Menambahkan amplifier untuk op-amp guna meningkatkan gain dan membantu
slew-rate.
pembiasan sehingga slewing tidak menjadi perhatian. Gambar 4.69 menunjukkan implemen-
tasi rangkaian dari amplifier. Source-followers ditambahkan pada gambar 4.69 sehingga input
bisa sejalan dengan power supply untuk mengurangi kapasitansi input. Penambahan amplifier
N dan P pada penguat gambar 4.66 juga meningkatkan ketahanan output dari stack cascode.
Hal ini penting karena kita menginginkan pole terkait dengan node (output dari tahap per-
tama atau masukan untuk tahap kedua) untuk menjadi dominan sehingga mengkompensasi
op-amp. Para Vhigh tegangan dan Vlow dihasilkan dengan rangkaian bias yang ditunjukan oleh
gambar 4.60, sekali lagi, rentang operasi yang seluas mungkin. kita dapat meningkatkan gain
dari op-amp dengan meningkatkan gain dari amplifier yang ditambahkan ini.
Mengkaji gambar 4.62 kita melihat bahwa arus bersumber pada diff-amp sangat terbatas.
Katakanlah ada 5 µA yang tersedia saat ini untuk mengisi transistor output dalam gambar
4.68. Kita bisa memperkirakan kapasitansi input dari kedua transistor menggunakan
C1 =
 Wp︷︸︸︷400 + Wn︷︸︸︷200
 L︷︸︸︷2 (scale)2
C′ox︷︸︸︷
εox
tox
= 1, 200. (0.15µ)2
35.13aF/µm
0.004µm
= 237fF (4.21)
Laju pengisian kapasitansi input ini adalah
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Gambar 4.69. Diff-amp dengan source-follower tingkat shifter untuk digunakan pada gambar
4.68.
54µA
237fF
=
dV
dt
= 21mV/ns (4.22)
Sepintas hal ini mungkin tampak sebagai keterbatasan berarti jika output dari op-amp kita
harus berubah sebesar 1 V atau lebih selama satu siklus clock 10 ns. Namun, setelah meninjau
gambar 4.64 kita melihat bahwa diperlukan perubahan di bawah 50 mV pada input dari output
transistor untuk menimbulkan perubahan output dari rel ke rel. Satu komentar terakhir, untuk
menyeimbangkan drive ke output transistor, kapasitor dapat ditambahkan di antara masing-
masing gate kedua transistor. Kapasitor ini tidak mempengaruhi kompensasi atau kecepatan,
hanya membuat pembiasan muncul lebih seperti baterai yang terlihat pada gambar 4.64.
Kami juga menambahkan kapasitor dalam diff-amp gambar 4.51 sehingga source-follower yang
digunakan untuk pembiasan muncul lebih seperti baterai.
Setelah menghitung kapasitansi pada output dari tahap pertama, C1, kita dapat mem-
perkirakan lokasi kutub yang dominan. Gain tegangan dari bagian kaskade adalah sekitar
(gmro)
2. Ketika gain enhanchment amplifier (N dan P pada gambar 4.69) ditambahkan, gain
tegangan meningkat menjadi (gmro)
3 , catat bahwa ini adalah gain ke output dari tahap
pertama dan bukan gain akhir dari op-amp. Jika kita tarik transkonduktansi diff-amp dari
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persamaan ini, kami memperkirakan resistansi keluaran kaskade sebagai g2mr
3
o(= R1). Meng-
gunakan gambar 4.52-4.55 kita dapat memperkirakan R1 sebagai 150 MΩ. Lokasi kutub yang
dominan kemudian diperkirakan f1=1/(2pi.150MHz.237fF )=4.4kHz. Kutub ini dapat ditekan pa-
da frekuensi lebih rendah , yang selanjutnya memberikan kompensasi pada op-amp, dengan
menambahkan kapasitansi dari gate MOSFET output ke ground AC (ground atau VDD).
Pembaca yang jeli mungkin bertanya ”Jika kita bisa bekerja dengan arus bias penguat
hanya 5 µA dan menghindari keterbatasan slew-rate , mengapa menggunakan diff-amp pada
gambar 4.51?”. Seperti kita bahas sebelumnya diff-amp ini merepresentasikan hubungan yang
lemah dalam tegangan power supply minimal dapat kita gunakan dengan op-amp kita dan
menghilang daya lebih besar dari pada bias diff-amp biasa secara ekuivalen. Juga, rentang
input common-mode diff-amp yang sangat terbatas. Kami tidak akan dapat menggunakan op-
amp sebagai voltage follower sederhana. Karena masalah/alasan ini, kami tidak akan meng-
gunakan topologi ini untuk dasar desain kami op-amp. (Performa noise, yang dibahas pada
bagian berikutnya, juga lebih buruk untuk diff-amp terutama karena source follower digunakan
untuk biasing secara seri dengan sinyal input). Gambar 4.70 menunjukkan salah satu kemu-
ngkinan topologi op-amp untuk sinyal campuran (mixed signal). Kami menggunakan dioda
yang terhubung, kaskade, MOSFET untuk menghasilkan Vot1 dan Vob1 pada diff-amp dalam
upaya menyamakan semua tegangan drain-source. Tegangan suplai minimum, karena diff-amp
yang digunakan, dapat secara signifikan kurang dari 1,5V (mendekati 1V untuk menjalankan
proses tipikal). Salah satu perhatian berpotensi penting adalah rentang common-mode negatif
dari diff-amp. Jika input sebesar 0,75 V, dengan tegangan gate-source dari pasangan diff-amp
sebesar 0,5V, maka akan ada hanya 0,25V tersisa untuk drop di current sink dari diff-amp.
Hasilnya adalah arus bias diff-amp dapat menurun (demikian juga common mode rejection
ratio). Menggunakan MOSFET tunggal untuk membias diff-amp atau meningkatkan lebar
dari pasangan diff dapat memperbaiki kondisi ini.
Gain dari topologi ini sangat tinggi. Hal ini dapat menyebabkan masalah simulasi (yang
telah menuntun kita untuk menggunakan HSPICE dalam hasil simulasi berikut). Gambar
4.71 menunjukkan output dari op-amp sebagai fungsi dari tegangan input noninverting dari
op-amp dengan input inverting sebesar 0.75V. Tegangan offset sistematis adalah sekitar 3mV.
Dioda non kaskade yang terhubung dengan beban diff-amp dapat menghasilkan tegangan offset
yang secara signifikan lebih besar. Peningkatan lebar dari pasangan diff-amp mengurangi
offset, sistematis dan, jika ditata dengan benar, akan mengurangi offset acak. Gambar 4.72
menunjukkan gain loop terbuka dari op-amp (sekitar 110 dB pada DC). Seperti diketahui,
op-amp akan menjadi tidak stabil jika digunakan dalam konfigurasi unity gain. Kutub yang
dominan seperti dibahas di atas, adalah pada output dari tahap pertama (input ke tahap
kedua).
Kita mungkin berpikir bahwa menggunakan diff-amp N dan P yang berbeda (atau beberapa
DISAIN SIRKUIT SUBMIKRON CMOS 325
Gambar 4.70. Op-amp sinyal campuran (Mixed-signal)
penguat transkonduktansi operasional lainnya) dengan gain yang lebih tinggi akan membantu
meningkatkan stabilitas. Sambil meningkatkan gain dari amplifier ini akan mendorong kutub
yang yang dominan ke frekuensi yang lebih rendah, juga akan meningkatkan gain frekuensi
rendah yang memiliki sedikit efek pada stabilitas.
Gambar 4.73 menunjukkan bagaimana penambahan dua kapasitor 250 fF pada tingkat out-
put mendorong kutub dominan ke bawah dan membuat op-amp stabil. Unity gain frekuensi
dari op-amp adalah sekitar 70 MHz. Sayangnya, settling time dari op-amp meningkat. Gam-
bar 4.74 menunjukkan konfigurasi tes di mana op-amp mendrive kapasitor yang relatif lebih
besar, 5 pF, memiliki waktu settling sekitar 50 ns. (Gambar 4.72 dan 4.73 dihasilkan tan-
pa beban, sehingga unity gain frekuensi dengan beban akan kurang dari yang ditampilkan
dalam gambar). Sementara mengurangi beban kapasitif menurunkan settling time, namun
kami mungkin tidak memiliki pilihan ini. Mari kita mendiskusikan desain dari sebuah op-amp
dan trade-off nya jika kita menggunakan topologi dasar pada gambar 4.70 untuk mengimple-
mentasikan op-amp sinyal campuran.
1) Beban adalah murni kapasitif. Kami dapat mempertimbangkan menghilangkan floating
current source dan tingkat output push-pull (dan catat bahwa input terminal saklar inverting
dan noninverting tempatkan).
Sementara kisaran output berkurang bila tidak menggunakan buffer output push-pull, kesta-
bilan hampir dijamin dengan ukuran kapasitansi beban yang wajar. Arus bias meningkat
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Gambar 4.71. Perilaku DC dari op-amp gambar 4.70
Gambar 4.72. Menampilkan respon loop terbuka dari op-amp gambar 4.70.
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Gambar 4.73. Kompensasi op-amp gambar 4.70.
Gambar 4.74. Menampilkan settling-time dari op-amp pada gambar 4.70 dengan kapasitor
kompensasi ditunjukkan pada gambar 4.73.
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sehingga dapat mendorong beban kapasitif dalam waktu yang dibutuhkan. Peningkatan skal-
abilitas dalam arus bias diikuti oleh peningkatan ukuran perangkat. Sebagai contoh, jika kita
meningkatkan arus bias dari nominal 15 µA (lihat gambar 4.52 dan 4.53) menjadi 150 µA, ma-
ka ukuran NMOS kami meningkat sampai 200/2 dan ukuran PMOS meningkat sampai 400/2.
Perangkat yang tidak berskala , seperti yang dibahas sebelumnya, dapat mengakibatkan fT
terlalu kecil atau ∆V terlalu besar.
2) Kami menggunakan rangkaian seperti yang terlihat pada Gambar 4.70 tetapi dengan
settling time yang terlalu panjang. Dengan mengurangi panjang dari tahap output push-
pull frekuensi kutub yang kedua akan didorong keluar (meningkat) dan gain dari tahap Out-
put menurun (keduanya membantu dengan stabilitas). Namun, arus dalam tahap output
meningkat, menghasilkan disipasi daya yang lebih tinggi. Hal ini, pada kebanyakan situasi,
tidak cukup sendiri untuk menjamin op-amp yang stabil.
3) Meningkatkan arus bias menurunkan gain dan meningkatkan kecepatan (dan dengan
demikian menurunkan settling time). Rentang output linier menurun (mungkin dengan ter-
lalu sederhananya jumlah yang menjadi perhatian karena gain tahap pertama besar) dan
rentang common-mode minimum masukan diff-amp mungkin menjadi terlalu besar, menye-
babkan diff-amp mati ketika V DD/2 diterapkan pada input op-amp. Perhatian yang terakhir
telah dibahas sebelumnya. Perbaikan untuk settling time ini sangat mudah untuk disimu-
lasikan dengan mengubah nilai resistor dalam rangkaian beta-multiplier bias digunakan dalam
op-amp.
4) Meningkatkan kedua arus bias dan ukuran dari perangkat pada gambar 4.70, sehingga
kapasitansi beban yang diberikan menjadi tidak terlalu sulit untuk mendrive secara efektif.
Perbaikan ini adalah sama seperti 1) diatas, kecuali bahwa kita masih memiliki floating current
source dan output buffer (sehingga arus yang dibutuhkan untuk mengisi beban disuplai oleh
push-pull amp dan tidak langsung berkaitan dengan arus bias dalam diff-amp).
Sebelum membuat catatan, bagaimana op-amp unity gain frekuensi, fu, terkait dengan
settling time. Dengan asumsi tidak ada slew-rate, keterbatasan konstanta waktu op-amp
dapat ditulis (dengan asumsi op-amp hanya memiliki kutub dominan tunggal) sebagai
τ =
1
2pifu.β
(4.23)
β adalah faktor umpan balik. Di sini kita mengasumsikan β = 1, di mana semua output
diumpankan kembali ke input. Untuk respon op-amp kita dari gambar 4.73 τ = 2,3 ns. Sinyal
output untuk konstanta waktu tunggal sirkuit op-amp kutub dominan dapat ditulis sebagai
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Vout = Voutfinal
(
1− e−t/2.3ns) (4.24)
Untuk akurasi settling 0,1%(Vout/Voutfinal = 99, 9 diperlukan
t = 15.9ns (4.25)
Ketika kami menggunakan 70 MHz untuk fu, termasuk beban pF 5 menurunkan unity gain
frekuensi dan meningkatkan bandwith yang dibatasi settling time.
5) Gunakan panjang saluran minimum untuk setiap desain berkecepatan tinggi. Hal ini
meningkatkan fT dari perangkat dan juga meningkatkan kekuatan drive arus dari MOSFET.
Penggunaan panjang saluran minimal dengan arus bias yang lebih besar dapat mendorong set-
tling time turun ke bawah 10ns. Penurunan gain dari penggunaan panjang minimum perangkat
dan arus bias yang lebih besar (∆V lebih besar) dalam topologi gambar 4.70 tidak boleh terlalu
banyak menyita perhatian jika kita mulai dengan gain 110 dB.
4.3.2.3 Differential Output dari Op-amp
Mari kita membangun op-amp dasar dari gambar 4.70 untuk mengimplementasikan kecepatan
tinggi, rendah daya dan fully differential op-amp. Pertimbangkan gain dan tahap output di-
tunjukkan pada gambar 4.75 dan representasi skematik terkait yang disederhanakan. Per-
hatikan bagaimana input diberi label ”Atas” dan ”Bawah” mempunyai impedansi rendah,
current miror yang terhubung kaskade (dengan label tegangan node, Vot1 dan Vob1). Meng-
gunakan model sederhana, Gambar 4.76 menunjukkan skema dari fully diferensial op-amp
(minus rangkaian Common-mode feed back).
Salah satu komponen penting dari setiap fully diferensial op-amp adalah rangkaian umpan
balik common-mode. Di sini, kami akan mengomentari dua metode tambahan untuk menye-
imbangkan output op-amp.
Gambar 4.77 menunjukkan penambahan dua transistor lemah ke input dari diff-amp op-
amp. Jika input op-amp tidak pada tegangan common mode, VCM , transistor tambahan
menyalurkan lebih atau kurang arus yang menyebabkan rata-rata output dari op-amp untuk
bergerak naik atau turun. Hal ini tentu saja, mengasumsikan output dari diff-amp adalah sin-
gle ended. Hal ini akan mengharuskan terhuungnya node input ”Bawah” pada tahap building
blok untuk Vbias4 dan menghilangkan dioda yang terhubung ke MOSFET pada masukan dari
tahap ini.
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Gambar 4.75. Blok diagram mixed signal op-amp.
Gambar 4.76. Fully differential op-amp.
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Gambar 4.77. Menambahkan Input auxilary ke diff-amp untuk menyeimbangkan output op-
amp..
Gambar 4.78. Penggunaan common mode noise elimination untuk menyeimbangkan output
dari sebuah op-amp.
Tadi kita telah membahas penggunaan eliminasi common mode noise untuk menyeim-
bangkan output dari buffer input digital, gambar 4.39. Kita dapat menggunakan teknik yang
sama untuk menyeimbangkan output dari op-amp kita, gambar 4.78. Kami akan menggu-
nakan inverter untuk menggambarkan teknik ini, namun demikian, kita harus memastikan
bahwa apapun inverting amplifier kita tempatkan pada output dari op-amp tidak membebani
output op-amp. Menambahkan resistor secara seri dengan output inverter akan membantu
memastikan pembebanan tidak menjadi masalah. Karena op-amp kami output dibuffer, op-
amp dapat mendrive resistor langsung. Penggunaan diff-amp di tempat inverter dianggap
perlu untuk secara tepat mengatur tegangan output common-mode ke nilai VCM . Inverter,
seperti yang ditunjukkan pada Gambar 4.78, akan mencoba untuk menyeimbangkan output
ke tegangan titik switching, VSP. Saat diff-amp digunakan di tempat inverter satu input ter-
hubung pada resistor dan input lain terhubung dengan VCM. Perlu diketahui juga, untuk
operasi frekuensi tinggi, resistor rata-rata harus memiliki kapasitor shunt kecil yang ditem-
patkan di terminal mereka untuk mengkompensasi kapasitansi input inverter.
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Kita bisa menganalisa operasi dari rangkaian yang ditunjukkan pada Gambar 4.78 menggu-
nakan langkah-langkah yang ditunjukkan pada Pers. (4.5) - (4.12). Dengan asumsi resistansi
keluaran inverter yang lebih besar dibandingkan dengan resistor R, kita akan mendapatkan
idiff = gm.
vo+ + vo−
2
+
vo+ − (vo+ − vo−) /2
R
+ iCM (4.26)
dan
−idiff = gm.vo+ + vo−
2
+
vo− − (vo+ − vo−) /2
R
+ iCM (4.27)
mengambil selisih dari persamaan ini menghasilkan
2idiff =
vo+ − vo−
R
(4.28)
dan bahwa komponen common mode dari sinyal akan dihilangkan (diatur ke VSP).
4.3.3 Rangkaian Noise
4.3.3.1 Thermal Noise
Pertimbangkan pembagi tegangan ditunjukkan pada gambar 4.79a. Dalam gambar ini keluar
tegangan ideal, Vout, adalah 0,75. Namun, karena gerakan acak dari elektron yang memben-
tuk arus yang mengalir dalam rangkaian (karena getaran kisi atau panas), maka Vout tegangan
memiliki variasi acak. Efek dari variasi ini adalah disebut noise termal. Seperti yang terlihat
pada gambar 4.79b variasi tegangan output dapat dikarakterisasi dengan fungsi probabilitas
densitas Gaussian (PDF). Perhatikan bahwa waktu tidak ditunjukkan dalam gambar ini. Ka-
mi tidak dapat menentukan secara langsung, dari informasi yang ditampilkan pada gambar,
karakteristik spektral dari noise kecuali kita membuat beberapa asumsi (seperti yang kami
lakukan dengan noise kuantisasi dalam bab-bab sebelumnya dimana kami berasumsi hal itu
terbatas pada frekuensi Nyquist). Mengkaji gambar pada bab sebelumnya kita dapat mem-
buat komentar berikut:
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Gambar 4.79. (a) pembagi tegangan dan (b) variasi dari tegangan output karena thermal
noise (PDF yang misalnya)..
1) Nilai RMS dari noise termal pada gambar 4.79 adalah 1 µV. Kita juga dapat mengatakan
bahwa standar deviasi, σ, adalah 1 µV karena nilai RMS dan standar deviasi adalah sama
ketika noise memiliki Gaussian PDF.
2) Nilai mean-squared (mengkuadratkan nilai RMS) menunjukkan daya rata-rata noise
termal. Kita juga bisa mengatakan bahwa varians, σ2, menunjukkan daya rata-rata dari
noise. Kadang-kadang hal ini lebih tepat disebut total rata-rata daya normalisasi karena kita
mengasumsikan sebuah resistor 1 Ω bila mengubah dari tegangan RMS atau arus listrik dan
kita menjumlahkan total daya dalam spektrum.
3) Daya (varians) dalam sumber-sumber noise tidak berkorelasi (variabel acak) dapat
ditambahkan secara langsung tetapi tegangan RMS atau nilai arus (standar deviasi) tidak
bisa. Sebagai contoh, jika kita memiliki tegangan RMS thermal noise, σtherm, sebuah kuan-
tisasi tegangan RMS noise, VQe,RMS, dan kesalahan pengambilan sampel daya karena jitter
PAV G,jitter (lihat contoh 31,15) merusak sinyal gelombang sinus dengan amplitudo puncak Vp,
maka kita akan menentukan rasio signal-to-noise dari sinyal menggunakan
SNR = 20.log
Vp/
√
2√
σ2therm + V
2
Qe,RMS + PAV G,jitter
(4.29)
Pembilangnya, tentu saja, nilai RMS dari sinyal yang dikehendaki sementara penyebutnya
adalah akar kuadrat dari kuadrat kesalahan total tiap sumber kesalahan, yaitu, thermal noise,
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kebisingan kuantisasi, clock jitter clock. Sangat menarik untuk dicatat bahwa rata-rata sampel
K dari variabel acak, misalnya noise termal, menghasilkan penurunan nilai RMS nya.
σK,therm =
σtherm√
K
atau σ2K,therm =
σ2therm
K
(4.30)
Bentuk PDF Gaussian akan lebih tinggi dan sempit sejalan dengan perata-rataan sinyal acak.
SNR = 20.log
Vp/
√
2√
σ2therm + V
2
Qe,RMS + PAV G,jitter
+ 10.logK (4.31)
yang menunjukkan, rata-rata yang dapat digunakan untuk meningkatkan SNR.
4.3.3.2 Karakteristik Spektral dari Noise Termal
Perhatikan Gambar 4.80 mana kita telah menghilangkan bias DC dan telah menunjukkan
sumber arus acak yang digunakan untuk memodelkan kontribusi noise termal masing-masing
resistor terhadap Vout. Arus noise RMS memiliki nilai dari
√
i2 =
√
4kT
R
.B (4.32)
di mana k adalah konstanta Boltzmann (1, 38x10−23Watt.sec/oK), T adalah suhu dalam detik
/ K Kelvin, dan B adalah bandwidth dimana noise diukur. Untuk rangkaian yang ditunjukkan
pada Gambar. 33,80, output tegangan RMS noise adalah
σtherm = Vout,RMS = R1||R2.
√
4kT
R1
.B +
4kT
R2
.B (4.33)
Pada analisis noise kita 1) menambahkan tegangan RMS noise ke rangkaian, 2) menentukan
noise RMS output dari setiap kontribusi menggunakan superposisi (yaitu, dengan hanya satu
sumber noise dalam rangkaian pada satu waktu), dan 3) setiap kotak kontribusi diikuti dengan
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Gambar 4.80. Memodelkan noise thermal dalam sebuah resistor.
menjumlahkan dan mengambil akar kuadrat-untuk mendapatkan noise output (sebagai fungsi
dari bandwidth B).
Perhatikan bahwa meski dengan kedua sisi resistor tersambung ke ground (tidak ada arus
DC) noise arus (elektron) akan bergerak bolak-balik dari ground ke bahan resistif di setiap
koneksi selama T > 0oK. Dengan kata lain, arus noise akan tetap hadir pada rangkaian.
Mereview persamaan (4.32) sejenak akan mengungkapkan bahwa jika kita mengurangi
bandwidth pengukuran (melewatkan sinyal ditambah noise melalui filter pita sempit) kita
mendapatkan pengurangan yang sesuai noise nilai RMS yang ada pada sinyal. Spectrum
analyzer menggunakan filter pita sempit untuk alasan ini: untuk mendapatkan dynamic range
sangat besar. Kepadatan spektral daya (Power Spectral Density/PSD) dari tegangan noise
termal yang ditentukan oleh persamaan (4.33) diplot pada gambar 4.81. Daya noise output
ditunjukkan oleh
PAV G = σ
2
therm = V
2
out,RMS = fH∫
fL
Ptherm (f) .df = 4kT. (R1||R2) .B (4.34)
dimana
B = fH − fL (4.35)
saat ini kita memerlukan diskusi tentang bagaimana menentukan bandwith, B
4.3.3.3 Noise Equivalent Bandwidth (NEB)
Setiap rangkaian nyata tidak akan beroperasi pada bandwidth tak terbatas yang ditunjukkan
pada gambar 4.81. Pertimbangkan low-pass filter RC sederhana ditunjukkan pada gambar
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Gambar 4.81. Noise thermal kepadatan daya spektral untuk persamaan (4.33).
Gambar 4.82. Rangkaian yang digunakan untuk menentukan NEB.
4.82. Rangkaian noise, setelah menggunakan superposisi (menghubung singkat sumber tegan-
gan masukan, Vin, ke tanah) juga terlihat dalam gambar ini. Perhatikan bahwa kapasitor
tidak menghasilkan noise (meskipun, seperti yang akan kita lihat sebentar lagi, kapasitor
mengatur noise keluaran dalam rangkaian).
Daya noise output untuk rangkaian gambar 4.82 dapat ditentukan dengan menggunakan
V 2out,RMS = ∞∫
1
4kTR.
1
1 + (2pif.RC)2
.df (4.36)
dengan mengetahui
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∫
du
a2 + u2
=
1
a
tan−1
u
a
+ C (4.37)
maka
V 2out,RMS = 4kTR.
f3db︷ ︸︸ ︷
1
2pi.RC
.
[
tan−1 2pif.RC
]∞
0
(4.38)
atau
V 2out,RMS = 4kTR.f3dB.
pi
2
(4.39)
sehingga NEB adalah
NEB = f3dB.
pi
2
(4.40)
Gambar 4.3.3.3 menunjukkan interpretasi dari persamaan ini. Daerah dari DC ke NEB sama
dengan area di bawah respon aktual. Perhatikan bahwa Persamaan. (4.39) tereduksi menjadi
V 2out,RMS =
kT
C
(4.41)
yang merupakan hasil kenal kami untuk daya noise RMS output termal dari rangkaian RC.
Sebagai contoh dimana kita dapat menggunakan NEB dengan pertimbangan op-amp kom-
pensasi kutub dominan dalam konfigurasi unity follower diperlihatkan pada gambar 4.84a.
Penting untuk dicatat bahwa noise selalu diukur pada output rangkaian dan kemudian diref-
erensikan kembali pada input, gambar 4.84b. Catat juga bahwa kita mengasumsikan op-amp
dapat mendrive resistansi rendah dari spektrum analyzer yang memungkinkan. Jika tidak, se-
bagaimana kita akan lihat ketika mengkarakterisasi performa noise dari MOSFET, kita perlu
memperkenalkan Low Noise Amplifier (LNA) diantara rangkaian yang diuji dengan spectrum
analyzer sebagai isolasi.
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Gambar 4.83. Rangkaian yang digunakan untuk menentukan NEB
Gambar 4.84. (a) Pengukuran kerapatan densitas noise output op-amp. (b)Model noise
dimana noise output direferensikan kembali ke input.
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Untuk menghitung nilai RMS dari tegangan noise input tereferensi, kita dapat mengingat
bahwa unity gain frekuensi dari op-amp, fu, berhubungan dengan frekuensi 3dB dari op-amp
dan gain loop terbuka, AOL, menggunakan f3dB = fu/AOL
Dengan mengasumsikan op-amp merupakan faktor pembatas bandwith pada rangkaian,
nilai RMS dari input tereferensi noise diberikan oleh
Vin,RMS =
√√√√√V (f). fuAOL .pi2︸ ︷︷ ︸
NEB
(4.42)
Hal ini mengasumsikan V(f) adalah sebuah nilai magnitude konstan (white noise) vs frekuensi.
(White noise adalah analogi sinar putih dimana spektrum dari sinar putih meliputi semua
frekuensi yang diinginkan dari amplitudo yang sama.
Pada sebuah op-amp CMOS, kita dapat menggunakan NEB untuk memperoleh ide untuk
rangkaian noise, khususnya jika bandwith rangkaian lebar. Namun begitu, karena flicker noise,
terdapat dalam MOSFET, kita perlu menggunakan persamaan (4.34) untuk memperoleh ide
pasti untuk noise output RMS. Persamaan (4.34) ditulis kembali sebagai
V 2out,RMS(f) = fH∫
fL
V 2(f).df (4.43)
dimana sekarang diukur noise dari spektrum output, V (f), tidak konstan tapi berubah sesuai
frekuensi. Nilai RMS dari noise input tereferensi dapat ditentukan untuk konfigurasi rangkaian
yang dimaksud menggunakan
V 2out,RMS(f) = fH∫
fL
V 2(f)
|H(f)|2 .df (4.44)
dimana H(f) adalah fungsi alih dari rangkaian.
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Gambar 4.85. Menentukan noise MOSFET
4.3.3.4 Noise MOSFET
Mekanisme noise yang hadir pada MOSFET (thermal dan 1/f) telah didiskusikan pada bab
sebelumnya. Gambar 4.85 memperlihatkan bagaimana sebuah Low Noise Amplifier (LNA)
mencegah spektrum analyzer memasukan MOSFET yang sedang diuji dan digunakan untuk
mengatur tegangan drain dari MOSFET. Untuk meyederhanakan perhitungan pada proses
diskusi berikutnya, kami akan menyatakan total daya noise yang dikontribusikan oleh thermal
noise dan 1/f noise (flicker) pada arus drain MOSFET sebagai i2noise atau
i2noise = i
2
therm + i
2
1/f (4.45)
Karena noise selalu diukur pada output rangkaian dan direferensikan kembali ke input un-
tuk membandingkan dengan sinyal input, maka kita dapat menggunakan salah satu rangkaian
yang ditunjukan pada gambar 4.86 untuk menunjukan analisa noise sederhana dari rangkaian
kita.
4.3.3.5 Performa Noise dari Source Follower
Perhatikan konfigurasi source follower ditunjukkan pada Gambar 4.87. Input tereferensi tegan-
gan noise (noise ditambahkan ke sinyal input) adalah
V 2in(f) =
(
i2noise1 + i
2
noise2
)
.
(
1
g2m1
+ r2o
)
(4.46)
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Gambar 4.86. Memodelkan noise MOSFET
Gambar 4.87. Performa noise dari source follower
Dengan meningkatkan gm1 (membuat gain dari pendekatan source follower satu) input terefer-
ensi noise dapat diminimalkan (mendekati noise output yang terukur[i2noise1 + i
2
noise2] .r
2
o Perny-
ataan ini tidak terlalu berguna karena meningkatkan biasing arus yang mengalir dalam M1
(dan M2) akan meningkatkan gm1 tetapi tidak harus mengurangi noise input tereferensi.
Meningkatkan arus biasing juga akan menyebabkan arus noise meningkat . Untuk
meningkatkan gm1 tanpa mengubah arus noise kami harus meningkatkan lebar M1. Sementara
meningkatkan lebar dapat memperbaiki kinerja noise, hal ini akan memperlambat kecepatan
inheren dari rangkaian karena penurunan ∆V (dengan demikian pula ft). Namun demikian,
kecepatan biasanya bukan menjadi perhatian pada source follower (di bawah cahaya untuk
kondisi beban yang wajar) karena bandwidth mendekati ft. Intinya di sini adalah bahwa
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meningkatkan lebar dari gate MOSFET yang terhubung ke node input dapat digunakan dalam
penguat apapun untuk mengurangi noise input-referensi.
Penggunaan penting dari source-follower dalam amplifier kapasitansi masukan kecil/small
input capacitance amplifier (seperti charge amplifier yang digunakan dalam charge-coupled
device, CCD). Karena tegangan input AC idealnya sama dengan tegangan output AC, pe-
rubahan tegangan pada kapasitansi gate-source adalah nol. Hal ini berarti bahwa kapasitan-
si input dari source-follower pada gambar 4.87 diatur oleh kapasitansi gate-drain M1 (dan
dibandingkan dengan penguat common-source, adalah jauh lebih kecil). Namun, karena gain
tegangan dari source-follower adalah salah satu kontribusi noise input-referensi dari penguat
yang terhubung ke output, source-follower direferensikan langsung kembali ke input source-
follower tanpa penurunan amplitudo. Untuk memahami pernyataan ini secara lebih rinci,
mari kita mengkaji kinerja noise kaskade amplifier.
4.3.3.6 Kinerja Noise dari Penguat Kaskade
Perhatikan kaskade amplifier ditunjukkan pada gambar 4.88. Pada bagian kami mengasum-
sikan amplifier memiliki resistansi input yang tak terbatas (input dar penguat adalah gate
MOSFET; amplifier memperkuat tegangan input). Jika hal ini tidak terjadi, maka kita perlu
memodelkan noise input-referensi dengan generator baik tegangan dan arus untuk memperhi-
tungkan beban pada output penguat. Seperti yang terlihat pada gambar yang mereferensikan
kontribusi noise dari semua tiga tahap yang kembali ke input amplifier menghasilkan
V 2in(f) = V
2
1 (f) +
V 22 (f)
A21
+
V 23 (f)
A2!A
2
2
(4.47)
noise tahap kedua input-referensi, V 22 (f), direferensikan kembali ke input penguat secara
keseluruhan dengan membagi dengan gain tahap pertama, A21. Jika gain tahap pertama adalah
satu maka noise input-referensi tahap kedua langsung hadir pada input penguat keseluruhan
(masalah ketika menggunakan source-follower sebagai penguat pertama). Namun, jika tahap
pertama memiliki gain besar, maka kontribusi dari tahap berikut dapat diabaikan. Yang pent-
ing di sini adalah bahwa untuk meminimalkan noise input-referensi gain dari tahap pertama
harus besar.
Untuk dasar op-amp ditunjukkan pada gambar 4.70 kinerja noise didominasi baik oleh
tahap pertama diff-amp dan penguat tahap kedua yang terdiri dari transistor kaskade dan
floating-current source. Gain tegangan dari diff-amp akan mendekati satu membuat noise
input-tereferensi tahap kedua memantulkan kembali secara langsung ke input dari op-amp.
Sekali lagi, untuk low-noise desain, kami ingin gain tahap pertama besar.
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Gambar 4.88. Performa noise dari amplifier kaskade
Untuk meminimalkan noise input-terefensi dari diff-amp, kita dapat meningkatkan lebar
dari diff-pair. Hal ini, seperti didiskusikan sebelumnya, mengurangi offset sistematis dan
acak dalam sebuah op-amp dan meningkatkan kisaran input common mode. Biaya manfaat
ini, sekali lagi, adalah penurunan kutub parasit (akhirnya mempengaruhi stabilitas op-amp)
dimana diff-pair memperkenalkan ke fungsi transfer keseluruhan op-amp.fT dari kedua MOS-
FET digunakan dalam diff-pair menurun.
Sangat menarik untuk dicatat bahwa tegangan offset sebuah penguat dapat dianggap se-
bagai kasus khusus dari noise pada sinyal DC. Hal ini berarti bahwa persamaan (4.47) dapat
diterapkan untuk menentukan pentingnya penguat offset dalam kaskade amplifier. (Ganti
V (f) dengan Vos dalam persamaan 4.47). Perhatikan bahwa karena gain tegangan kecil dari
pasangan diff-digunakan dalam sinyal campuran op-amp kami untuk gambar 4.70, topologi da-
pat memiliki tegangan offset sistematis relatif besar (misalnya 5 mV). kinerja noise dan offset
op-amp ini, bagaimanapun, adalah tidak lebih buruk dari dari yang disajikan amplifier folded-
cascode. Op-amp berbasis folded cascode juga menggunakan gain tegangan rendah pada input
diff-pair. Untuk teknik rangkaian yang dapat mengurangi noise dan offset (stabilisasichopper,
penyimpanan offset, dan double sampling berkorelasi).
4.3.3.7 Kinerja noise DAI
Gambar 4.89 menunjukkan DAI (lihat gambar 4.78) dengan sumber noise kT/C yang dita-
mpilkan. noise input-dirujuk diberikan oleh
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Gambar 4.89. Performa noise dari DAI
V 2in,RMS =
kT
C1
(4.48)
secara seri dengan kedua v1 dan v2. Sebanyak 2kT/C1disampel ke C1 selama tiap siklus clock.
Jika sinyal input dapat berayun dari VDD ke ground maka kita dapat memperkirakan SNR
menggunakan
SNR = 20 log
V DD/
(
2
√
2
)√
2kT/C1
(4.49)
Jika V DD = 1.5V , T = 300K, dan C1 = 100fF maka SNR yang maksimal, adalah 68dB (res-
olusi sekitar 11-bit). Persamaan (refeq:33.49) bermanfaat dalam menentukan nilai minimum
dari kapasitor yang digunakan dalam DAI untuk aplikasi tertentu.
BAB 5
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P anjang gate minimum dalam CMOS (Complementary Metal Oxid semiconductor)teknologi yang mempunyai ukuran sangat kecil di bawah 100 nm. Penurunan ukuran
fitur ini terutama didorong oleh keinginan untuk menerapkan kekompleks-an sistem digital
yang meningkat di area yang lebih kecil. Kecenderungan saat ini adalah pengurangan
fitur ukuran, dengan pengurangan suplai tegangan , merupakan tantangan bagi designer
sinyal campuran (mixed-signal). Semakin pasokan-tegangan lebih rendah menghasilkan
pengurangan dalam jangkauan dinamis, sinyal-to-noise ratio (SNR), dan implementasi sirkuit
analog ukuran lebih kecil, tegangan overhead idealnya nol.
Data konverter adalah blok dasar didalam sistem sinyal-campuran. Bab ini menerangkan
dan membahas, metode dan strategi untuk merancang Data konverter di submikron CMOS.
Untuk desain konverter digital-ke-analog (DAC) kita fokus pada konverter yang diimple-
mentasikan dengan menggunakan jaringan resistor R-2R. Manfaat, dan alasan menggunakan
jaringanR-2R daripada metode lain, adalah untuk redistribusi biaya atau topologi yang
banyak dipakai saat ini, adalah kurang baiknya poli-poli kapasitor dalam digital CMOS
proses, keinginan untuk area yang kecil, dan / atau kemampuan untuk mengurangi beban
resistansi. DAC berbasis R-2R dapat dibuat layout ukuran kecil yang dapat mencapai
resolusi lebih dari 12-bit. Besarnya skala DAC membutuhkan kapasitor yang linear. Daerah
tata letak yang diperlukan untuk kapasitor ini memerlukan area cukup besar dan praktis
membatasi baik resolusi dan akurasi DAC. Demikian pula, Implementasi topologi saat ini
dapat menyebabkan daerah tata letak yang sangat besar dengan resolusi yang terbatas,
umumnya kurang dari 8-bit jika integral nonliniarity (INL) harus bagus dan lebih penting
lagi, keterbatasan output swing dan keperluan pengetahuan, tetap, beban resistensi.
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Bagian pertama bab ini mengkaji modus arus dan tegangan R-2R berbasis DAC. Bagian
kedua bab ini membahas penggunaan op-amp dalam konverter data sementara bagian ketiga
menyajikan gambaran umum implementasi ADC dalam proses CMOS submikron. Sementara
kita membahas secara singkat arah masa depan implementasi ADC pipeline data konverter.
Tujuan dalam bab ini bukan untuk memberikan gambaran lengkap desain data converter
tetapi lebih untuk memberikan diskusi dan beberapa wawasan praktis. Kami mengasumsikan
pembaca sudah akrab dengan dasar konverter data dan arsitektur konverter data. Sebagai con-
toh, pembaca tahu perbedaan antara diferensial nonlinier (DNL) dan integral nonlinier(INL)
atau perbedaan antara flash ADC dan pipeline.
5.1 Topologi R-2R untuk DACs
Kita mulai bagian ini dengan membahas topologi R-2R DAC. Masalah yang dihadapi dalam
topologi R-2R secara tradisional dengan overhead tegangan rendah. Juga, diskusi fokus den-
gan kinerja op-amp yang digunakan dalam konverter data (baik ADC dan DAC). Selanjutnya
mengkaji pencocokan dan akurasi yang disajikan dengan teknik untuk menghilangkan keti-
daksempurnaan dengan kalibrasi.
5.1.1 Mode Arus DAC R-2R
DAC R-2R dapat diklasifikasikan menjadi dua kategori yaitu mode tegangan dan mode arus.
Mode arus R-2R DAC ditunjukkan pada Gambar 5.1. Arus cabang yang mengalir melalui re-
sistor 2R mempunyai hubungan pembobotan biner yang disebabkan oleh pembagian tegangan
dari jaringan tangga R-2R, dan dialihkan ke input dan pembalik op-amp (sebenarnya resistor
umpan balik) atau non -pembalik masukan dari op-amp (sebenarnya VREF−). Tegangan pada
string resistor R-2R di X thtap(X berkisar dari 0 sampai N - 1), pada Gambar. 5.1, dapat
ditulis sebagai
VTAPX =
2X
2N
.(VREF+ − VREF− + VREF− (5.1)
Dimana VREF+ dan VREF− keduanya merupakan tegangan referensi dari DAC N-bit. Arus
yang melewati resistor 2R pada X th tap selanjutnya,
ITAPX =
VTAPX − VREF−
2R
=
1
2R
.
2X
2N
(VREF+ − VREF−) (5.2)
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Gambar 5.1. Mode arus DAC R-2R
Arus dijumlahkan pada input pembalik Op-Amp dan melewati resistor feedback ke output
ADC, VOut. Tegangan ouput DAC dapat dituliskan sebagai berikut :
VOut = VREF− −R.
N∑
x=0
−1(bx.ITAPX) untuk VREF+ > VREF− (5.3)
dimana bx bisa bernilai 1 atau 0, atau,
VOut = VREF− +R.
N∑
x=0
−1(bx.ITAPX) untuk VREF+ < VREF− (5.4)
Dengan menggunakan persamaan diatas kita dapat melihat masalah utama topologi dasar
mode arus seperti yang terlihat pada gambar 5.1. Pada submikron CMOS proses dengan
menggunakan tegangan power suplay rendah, yaitu output swing terbatas. Jika VREF− diatur
ke nol volt, dengan VREF+ > 0, selanjutnya output DAC harus menjadi negatif tentunya tidak
dapat terjadi ketika hanya tegangan power supply VDD. Jika VREF− diatur menjadi VDD
kemudian dengan melihat persamaan 5.4 sehingga yang diperlukan adalah VOut > VDD.
Setelah mereview persamaan 5.1 sampai 5.4 kita bisa melihat range tegangan output, terkait
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dengan mode arus DAC R-2R, adalah terbatas untuk VDD/2., misalnya 0 sampai VDD/2,
VDD/2 sampai VDD atau 0.25VDD sampai 0.75VDD, dst. Memberikan setengah kisaran
power supply pada DAC, dan pengurangan yang sesuai dalam jangkauan dinamis, biasanya
tidak diinginkan.
Dengan menghapus persyaratan bahwa input non-inverting dari op amp-dikaitkan dengan
VREF−dan bahwa resistor umpan balik menjadi R (nilai yang sama digunakan dalam string
R-2R) kita dapat meningkatkan berbagai output dari DAC. Output dari op-amp digeser oleh
tegangan pada input noninverting dari op-amp dan ditambahkan gain closed loop op-amp.
Demikian pula, kita bisa menambahkan tingkat gain tambahan untuk output dari DAC (dua
op-amp kemudian akan digunakan) untuk mencapai swing output DAC yang lebih luas. Ka-
mi tidak mencakup pilihan ini lebih jauh karena harus menempatkan permintaan lebih pada
desain op-amp, seperti peningkatan gain op-amp open loop dan kecepatan, atau dalam imple-
mentasi praktis, mengakibatkan output swing yang tidak teratur.
5.1.2 Mode tegangan DAC R-2R
Pada gambar 5.2 menunjukan skematik sebuah mode tegangan DAC. Tegangan pada input
non-inverting Op-amp dapat ditulis sebagai berikut:
V+ =
bN+1.VREF+ + bN−1.VREF−
21
+
bN+2.VREF+ + bN−2.VREF−
22
+ ....+ VREF− (5.5)
atau dengan persamaan umum,
V+ =
N∑
k=1
bN−1.VREF+ + bN−1.VREF−
2k
+ VREF− (5.6)
Output mode tegangan DAC N bit dapat dituliskan sebagai berikut,
VOut =
(
1 + RF
RI
)
.
(
N∑
k=1
bN−1.VREF++bN−1.VREF−
2k
+ VREF−
)
(5.7)
Jika kode input semua nol dengan VREF−=0, VREF+=VDD, dan Op-Amp dengan kon-
figurasi follower, sehingga Vout = VREF−. Jika kode input semua bernilai 1, maka output
DAC adalah VREF+-1 LSB. Dengan menggunakan mode tegangan DAC kita melihat jawa-
ban masalah keterbatasan output swing yang terkait dengan mode arus DAC seperti terlihat
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Gambar 5.2. Mode tegangan DAC R-2R
pada gambar 5.1. Namun mempertimbangkan bagaimana keterbatasan common-mode rejec-
tion ratio (CMRR) Op-Amp yang terlihat pada gambar 5.2 dapat mempengaruhi linearitas
dari desain DAC secara keseluruhan. Kita tahu efek keterbatasan CMRR dapat dimodelkan
sebagai sebuah tegangan offset,∆ Vos, atau
∆ Vos =
∆ Vc
CMRR
(5.8)
Kita harus melihat masalah pada saat ini, yaitu, ∆ VOS adalah seri dengan string resistor R-
2R dan akhirnya akan membatasi linieritas DAC. Untuk lebih menggambarkan masalah, mari
kita asumsikan CMRR op-amp pada Gambar 5.2 adalah 20 dB pada frekuensi 1 MHz. Karena
tegangan common mode pada masukan dari op-amp, lagi-lagi dengan asumsi VREF+ = VDD,
VREF−= 0, dan op-amp dalam konfigurasi unit follower dapat berkisar dari nol sampai sekitar
VDD didalam perubahan tegangan offset, digunakan untuk model terbatas CMRR ketika input
DAC sebesar 1 MHz, adalah 10% dari Vdd. Sekilas kita mungkin hanya mempertimbangkan
offset yang dihasilkan sebagai kesalahan gain nonlinier yang hanya mempengaruhi besar sinyal
linearitas (INL).
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Namun, tidak mungkin, dalam setiap praktek desain op-amp, dimana CMRR akan bervari-
asi secara linear dengan perubahan tegangan common-mode input sehingga linearitas sinyal
kecil (DNL) akan terpengaruh juga. sebagai contoh, 1 LSB = VDD/2N resolusi DAC, karena
keterbatasan CMRR dan dengan asumsi 1 LSB > ∆ VOS, terbatas pada 4-bit. Melakukan
tes DC atau frekuensi audio pada DAC tegangan-mode dibuat dengan op-amp dengan sebuah
CMRR, misalnya, 120 dB pada hasil DC ada batasan resolusi praktis (menunjukkan bahwa
jika kecepatan DAC tidak memperhatikan konfigurasi mode tegangan masih dapat digunakan
untuk resolusi yang masuk akal) Perhatikan bagaimana CMRR tidak menjadi perhatian den-
gan mode-arus R-2R DAC (dengan asumsi tidak ada efek sekunder, seperti gangguan common
mode substrat, yang muncul pada masukan dari Op-amp). Untuk presisi, kecepatan tinggi,
desain converter data yang kita desain harus menggunakan sebuah topologi op-amp inverting
dimana input dari op-amp tetap pada tegangan tetap.
5.1.3 Lebar Swing Mode Arus DAC R-2R
Kami telah menunjukkan bahwa keinginan untuk memiliki output swing yang lebar, seperti
yang disediakan oleh mode tegangan DAC R-2R , sementara pada saat yang sama memiliki
sebuah input tetap pada modus tegangan, seperti yang telah disediakan oleh mode arus DAC
R-2R. Gambar 5.3 menggambarkan sebuah konfigurasi lebar swing mode arus DAC R-2R yang
mempunyai sebuah output swing rail-to-rail ketika mempertahankan common input mode
tegangan Op-Amp tetap pada mode tegangan common, VCM , atau(VREF+ + VREF−)/2.
Seperti tradisi mode arus DAC R-2R yang skemanya terlihat pada gambar 5.3 beroperasi
dengan arus. Menggunakan superposisi dan asumsi VREF− adalah referensi untuk perhitungan,
kita dapat menunjukkan bahwa arus mengalir di resistor feedback, RF , yang dirumuskan
sebagai berikiut,
IF = − VREF+ − VREF−
2R
+
VREF+ − VREF−
2R
.
(
1.bN−1 + 12 .bN−2 + ...+
1
2N
.b0
)
(5.9)
Tidak ada invers yang digunakan di dalam pengaturan logika dari gambar 5.3. Tegangan
output kemudian diasumsikan dengan R = RF sebagai berikut,
Vout = VREF− +
VREF+ − VREF−
2
+ IF .R (5.10)
atau
Vout = VREF− + (VREF+ − VREF−).
(
1− (1
2
.bN−1 + 14 .bN−2 + ...+
1
2N
.b0)
)
(5.11)
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Gambar 5.3. Lebar swing Mode arus DAC R-2R
dari persamaan ini, kita melihat bahwa kode input digital diurutkan dari 0....0 ke 1....1
,output DAC berubah dalam langkah (=1 LSB) dari VREF+(VREF+ − VREF−)/2N (ketika
kode input adalah 000000....) ke VREF− + 1 LSB (ketika kode input 11111....). Merubah
VREF− ke ground dan VREF+keVDD melalui output DAC swing ke rail-to-rail.
Dalam prakteknya, karena setiap output rail-to-rail Op-Amp memiliki non linier tinggi
mendekati tegangan supplay rail, output sedikit menyusut dari rentang dari tegangan rail
yang sering diinginkan. sebagai contoh , kita dapat mengatur VREF+=0,9. VDD dan
VREF−=0,1.VDD. Outputnya akan berubah antara 10% sampai 90% dari nilai tengah pada
VDD/2. Cara lain untuk mengecilkan rentang output adalah membuat resistenasi feedback
RF lebih kecil dari R ( seperti terlihat pada persamaan 5.10.
Pencocokan antara resistor R-2R lebih tinggi 1 dari faktor terpenting dan terbatas yang
menentukan linieritas (misalnya, DNL dan INL) dari seluruh DAC. Akan sangat memban-
tu ketika merancang semua jenis DAC string resistor, kita bisa memperkirakan persyaratan
pencocokan resistor berdasarkan resolusi yang diinginkan.
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5.1.3.1 Analisis DNL
Untuk pembobotan biner DAC dengan melihat kasus kondisi DNL terburuk cenderung terjadi
pada saat transisi kode skala tengah 01...11-10...00... Kita asumsikan dalam skenario kasus ter-
buruk Resistansi R-2R MSB pada gambar 5.3 mempunyai maksimum ketidakcocokan positip
∆R, dan resistor lainnya mempunyai maksimum ketidakcocokan negatif -∆R. Dalam hal ini,
arus yang disediakan MSB mempunyai kecocokan dengan jumlah arus yang disediakan oleh
input bit rendah lainnya ditambah 1 LSB. Dengan menggunakan konsep superposisi kita dapat
memverifikasi bahwa kesalahan lagkah dari arus yang mengalir melalui umpan balik resistor
RF , disebabkan ketidakcocokan resistor pada transisi skala tengah, persamaan pendekatannya
sebagai berikut,
∆ I =
VREF+ − VREF−
2(R−∆ R) (5.12)
asumsikan RF=R, tingkat kesalahan output akhir(DNL) menjadi,
DNL = ∆ I.R ≈ (VREF+ − VREF−).[ ∆ RR − 12N ] (5.13)
Untuk DNL dengan 1 LSB ( 1 LSB sama dengan [VREF+ − VREF−]/2N) memerlukan
pencocokan resistor adalah,
Pencocokan resistor 5 1
2N−1
(5.14)
Untuk 10 bit data konverter mempunyai sebuah DNL kurang dari 1 LSB membutuhkan
resistor MSB untuk mencocokkan dengan 0,2 % (=∆R/R)dari resistor yang lebih rendah (
yang diasumsikan memiliki nilai yang sama, yaitu ketidakcocokkan maksimum dari MSB re-
sistor) dalam string R-2R. Persamaan 5.14 menghasilkan sebuah perkiraan pesimistis untuk
pencocokan diperlukan resistor karena variasi didalam resistor sepanjang string tidak dengan
tiba-tiba ada perbedaan pada MSB transistor melainkan dibanyak kasus ada varisi linier dari
LSB ke MSB. Seperti yang kita lihat dalam eksperimen, dibahas pada bagian berikutnya bah-
wa persyaratan pencocokan hasil dalam sebuah keterbatasan praktis 10 bit sebuah konverter
berbasis R-2R dengan tidak ada layout khusus atau teknik rangkaian.
5.1.3.2 Analisis INL
Karena setiap perubahan resistan 2R dalam MSB mempunyai pengaruh terbesar pada ke-
naikan arus output diantara semua cabang resistor (2R), kasus terburuk INL cenderung terjadi
ketika kode input 01... 11. Dengan asumsi resistan 2R dari MSB memiliki sebuah maksimum
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ketidakcocokkan postif dari ∆R/R, kesalahan dalam arus yang mengalir melalui RF dari nilai
idealnya yang disebabkan oleh ketidakcocokkan yaitu,
∆ I =
VREF+ − VREF−
2(R + ∆ R)
− VREF+ − VREF−
2R
≈ −VREF+ − VREF−
2
.
∆ R
(R + ∆ R).R
(5.15)
Kasus terburuk INL cenderung terjadi , diasumsikan RF=R, kemudian
INL = −∆ I.R ≈ VREF+ − VREF−
2
.
∆ R
R + ∆ R
(5.16)
Untuk INL yang berada pada 1 LSB, hasilnya sekitar,
Ketidakcocokkan resistor =
∣∣ ∆ R
R
∣∣ 5 1
2N−1
(5.17)
Seperti yang telah dibahas dalam analisis DNL, sebuah estimasi pesimistis jika lembar
resistan bervariasi secara linier dengan jaraknya. Persmaan 5.14 dan 5.17 menunjukkan bahwa
pencocokan resistor mencapai 1/2N diperlukan kurang dari 1/2 LSB dari DNL dan INL pada
skema DAC yang tampak pada gambar 5.3.
5.1.3.3 Saklar
Saklar ( Mosfet) yang digunakan dalam DAC R-2R harus memiliki saklar resistor yang efektif.
jauh lebih kecil dari resistor tangga R-2R. Waktu switching yang melekat dari saklar sangat
cepat. karena saklar adalah seri dengan percabangan resistensi tangga R-2R, hubungan R-2R
rusak jika resistansi saklar tidak diabaikan dan ini mempengaruhi baik INL dan INL. perlu
diketahui bahwa kita dapat mencoba untuk mengkompensasi resistensi saklar efektif dengan
memuat panjang resistor 2R sedikit lebih pendek dari panjang resistor R. Namun jika tidak
hati-hati ada masalah dalam sudut maupun temperatur.
5.1.3.4 Pengembangan DNL
Sebagai contoh, mempertimbangkan tangga 12 bit R-2R seperti pada gambar 5.4 dimana kami
menngunakan 1 µA untuk menunjukkan sebuah LSB dari kontribusi arus ke jalur feedback.
Ketika kode masukan digital 0111 1111 1111 arus umpan balik adalah 2047 µA. Ketika kode
input digital berubah ke 1000 0000 0000 arus feedback menjadi (ideal) 2048 µA. Jika kesala-
han 1/2 LSB (0,5 µA) adalah kesalahan maksimum yang diijinkan maka akurasi arus yang
diperlukan bila terjadi transisi adalah 0,5/2048 atau 0,0244 %. Jika kita menggunakan bit
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Gambar 5.4. Bagaimana penjumlahan arus menjadi arus feedback
yang lebih sedikit, katakanlah 8, maka akurasi diperlukan bila transisi dari 255 µA ke 256 µA
adalah 0,5/256 atau 0,2 %.
Kita mempertimbangkan segmentasi diatas 4 bit pada gambar 5.4 sehingga empat bit
mengontrol 16 segmen yang masing-masing memberi kontribusi 256 µA ke arus feedback.
Segmentasi ini membuat DNL bagus dengan kemungkinan komponen kurang akurat. Sebuah
lebar swing DAC yang disegmentasi terlihat pada gambar 5.4 maka ketika transisi 0000 1111
1111 ( 255 µA) ke 0001 0000 0000 (256 µA) output 1 dekoder merubah ke posisi tinggi dan
rendah resistor terhubung ke output dekoder yang memberi kontribusi 256 µA untuk jalur
umpan balik. Ketika terjadi perubahan kode dari 0001 1111 1111 (511 µA) ke 0010 0000 0000
(512 µA) kedua output yang lebih rendah ( 1 dan 2) termometer dekoder menjadi tinggi.
Karena output 1 dekoder terus berkontribusi pada arus keluaran yang tinggi ditentukan
pengaturan dengan perbedaan antara 2 dekoder dan memberi kontribusi 8 bit lebih rendah.
Hal ini membuat persyaratan untuk DNL 1/2 LSB didalam sebuah konverter 12 bit diatur
dengan pencocokan 8 bit. Perhatikan bahwa segmentasi sementara mengurangi kesalahan
DNL dan hal ini tidak untuk INL. Segmentasi juga dapat digunakan untuk mengurangi area
kesalahan yang terkait dengan perubahan output DAC.
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Gambar 5.5. Segmentasi lebar swing DAC R-2R
5.1.3.5 Offset Trimming DAC
Gambar 5.6. Menunjukkan bagaimana sebuah op-Amp mengimbangi kurva transfer DAC
Gambar 5.6 menggambarkan bagaimana tegangan offset Op-Amp menggeser output DAC.
Hal ini dimaksudkan dalam situasi tertentu untuk trim / menghapus offset. Offset ini meru-
pakan hasil dari sebuah sistem offset yang melekat di Op-Amp atau hasil dari variasi acak
dalam karakteristik Mosfet yang digunakan di Op-Amp. Sebuah offset juga dapat berhasil
karena ketergantungan tegangan resistor yang digunakan untuk membangkitkan tegangan
coomon mode, VCM .
Gambar 5.7 menunjukkan salah satu metode untuk menghasilkan tegangan common-mode
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Gambar 5.7. Rangkaian trimming offset DAC
yang dapat disesuaikan dengan kode digital. Kita mengasumsikan VCM ideal pada tegangan
0,75 V. Kita bisa mengenali tangga R-2R dari gambar 5.2. Tegangan output tangga ini,
adalah tegangan analog yang terkait dengan input digital. Gambar 5.8 menunjukkan output
rangkaian untuk semua input digital yang mungkin ketika R adalah 10 K dan Rbig adalah
100 K. Pada gambar 5.8 menunjukkan penyesuaian output sekitar 1 mV. Untuk mengurangi
nilai ini kita dapat meningkatkan baik Rbig atau jumlah bit dalam DAC R-2R. Penurunan
resistor R pada output dapat digunakan tetapi dapat mengakibatkan peningkatan disipasi
daya.
Perhatikan bahwa akurasi yang diperlukan 5 bit DAc bisa sangat jelek. N-well resistor da-
pat digunakan untuk mengimplementasi rangkaian pemangkas offset untuk mengurangi luasan
dan power. Fokus utama adalah injeksi gangguan subtrat dan meyakinkan bahwa material
yang mempunyai resistif sama digunakan untuk seluruh rangkaian. Kita tidak menginginkan
temperatur sebuah n-well transistor digunakan didalam sebuah rangkaian dengan sebuah poly
resistor ketika adanya ketergantungan perbedaan temperatur. akhirnya dicatat bahwa didalam
sebuah rangkaian praktis itu adalah ide yang baik untuk menambah kapasitor dari output
rangkaian untuk kedua VDD dan ground untuk memastikan + input Op-Amp terhubung ke
ground AC.
Pemangkasan atau kalibrasi keluar offset dapat dilakukan pada waktu sebelum kemasan
chip atau dapat dilakukan dengan beberapa urutan auto-calibration setelah chip telah dibuat
di mana output dari DAC ini dibandingkan dengan tegangan referensi. Perhatian, seperti
dengan kalibrasi apapun, adalah untuk mengubah hanya satu kesalahan yang diketahui pada
waktu (dikenal sebagai tala ortogonal dalam desain filter). Sebagai contoh, DAC mungkin
tidak memiliki beberapa offset tetapi memiliki kesalahan INL untuk sebuah kode masukan
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Gambar 5.8. Output Rangkaian trimming untuk kemungkinan semua kode digital
Gambar 5.9. Menunjukkan bagaimana INL dapat terlihat seperti sebuah kesalahan offset
yang diberikan, Gambar 5.9a . Jika kita hanya melihat satu masukan kode, katakanlah 10000
... (VCM dalam biner offset) kita tidak akan tahu apakah kesalahan adalah sebuah kesalahan
INL atau kesalahan offset. Setelah offset dikalibrasi keluar, pada Gambar 5.9b, kita kemudian
akan melakukan kalibrasi INL untuk menarik titik akhir kurva transfer kembali ke kurva
transfer line yang ideal yang lurus.
5.1.3.6 Trimming Gain DAC
Kami berasumsi pada Gambar 5.9 bahwa gain dari DAC adalah satu, dengan kata lain, tak
ada kesalahan gain dalam fungsi transfer DAC. Jika ada kesalahan gain kalibrasi offset dapat
menyebabkan INL lebih jelek. Pertimbangkan Gambar 5.10a menunjukkan gain dan kesalahan
INL tanpa offset. Melakukan kalibrasi offset, Gambar5.10b, dapat menghasikan kesalahan
INL yang signifikan. Kita dapat menghindari situasi ini dengan kalibrasi kesalahan gain
dengan trimming Op-Amp umpan balik resistor sebelum kalibrasi offset. Sebuah tegangan
referensi dekat dengan ujung kurva transfer digunakan saat pengaturan gain dari op-amp
yang digunakan dalam DAC. Jika VREF+ adalah kurang dari Vdd (untuk menghindari op-amp
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Gambar 5.10. Kesalahan gain dan bagaimana itu menyebabkan keslahan didalam sebuah
kalibrasi offset
saturasi sebagai outputnya mendekati rel supply) maka dapat dibandingkan secara langsung
ke output dari DAC (dengan mengingat output maksimum DAC mungkin VREF+- 1 LSB).
5.1.3.7 Meningkatkan INL dengan kalibrasi
Kita dapat mengkalibrasi kesalahan dalam lebar swing DAC dalam dua cara seperti terlihat
pada Gambar 5.11. Metode pada (a) menambah atau mengurangi arus dari jalur umpan balik
untuk menyesuaikan output DAC dengan nilai yang benar. Pada (b) input non-inverting dari
op-amp bervariasi untuk memaksa output DAC dengan nilai yang benar. Kalibrasi offset
dijelaskan sebelumnya menggunakan metode pada (b). Perhatikan bahwa resistansi yang
melihat dari terminal inverting op-amp kembali melalui tangga ke ground AC hanya R sehingga
dengan metoda dalam (b) hasil didalam konfigurasi op-amp non-inverting dengan sebuah gain
kedua. (Sebuah variasi dari 1 mV pada terminal op-amp + menyebabkan variasi output dari
2 mV.) Karena kita sudah memiliki rangkaian, Gambar 5.7, untuk melakukan penyesuaian
ke output DAC dan topologi (b) tidak memberikan beban DC ke kalibrasi sumber tegangan
dan interaksi minimal dengan tangga R-2R utama kita akan menggunakan topologi ini untuk
menggambarkan bagaimana kita dapat mengkalibrasi kesalahan INL
Pertimbangkan rangkaian kalibrasi ditunjukkan pada Gambar 5.12. Dalam gambar ini ada
lima paling bit signifikan dari DAC 12-bit, yaitu, B11, b10,, b8 b9, dan b7 diterapkan pada
DAC 12-bit dan ke input alamat dari Mux 32 ke 1 dengan input 5-bit dan output. MUX
mengendalikan rangkaian R-2R seperti pada Gambar 5.7. Register 5-bit memberi masukan
setiap input MUX digunakan untuk menyimpan nilai kalibrasi. Sekali lagi kalibrasi dapat
dilakukan setelah DAC diproduksi atau selama penggunaannya dengan menggunakan urutan
diri kalibrasi. Dalam skema ini kalibrasi DC Offset ditunjukkan pada Gambar 5.9 hanyalah
satu kasus dari jenis 32 kalibrasi yang dilakukan.
Teknik ini dapat digunakan untuk secara tepat mengatur linearitas dari DAC, mungkin
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Gambar 5.11. Trimming output DAC menggunakan (a)Arus dan (b)Tegangan
Gambar 5.12. Kalibrasi skema DAC 12 bit
sampai 16-bit. Perhatikan bahwa segmentasi masih harus digunakan untuk menjaga DNL
kecil. Perlu diketahui juga bahwa menambahkan kapasitansi yang besar, C, ke input op-amp
non-inverting dapat mengakibatkan lama waktu konstan
(
≈ R
2
.C
)
memperlambat pengen-
dapan sirkuit dan mempengaruhi SNDR frekuensi tinggi.
5.1.4 Topologi tanpa sebuah Op-Amp
Kami membahas persyaratan dari op-amp digunakan dalam konverter data secara rinci pada
bagian berikutnya. Pada bagian ini kami menyajikan gambaran dari topologi menggunakan
DAC modus tegangan dan arus didasarkan pada topologi R-2R dan W-2W. Keuntungan
menggunakan DAC dengan sebuah op-amp adalah bahwa impedansi beban yang berubah-
ubah dapat terhubung ke output DAC. Tanpa op-amp impedansi beban keduanya harus dike-
tahui, kapasitif output DAC dan pengaruh INL, DNL, dan, akhirnya, SNR. Keuntungan tidak
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Gambar 5.13. Mode tegangan DAC 5 bit tanpa sebuah Op-amp
menggunakan sebuah op-amp yang lebih cepat kecepatan (dengan beban ringan) dan stabilitas
terjamin.
5.1.4.1 Mode Tegangan DAC
Mode tegangan DAC paling sederhana adalah string R-2R ditunjukkan pada Gambar 5.13.
kita harus mengenali rangkaian ini dari kedua Gambar 5.2 dan 5.7. Untuk saat ini kita
asumsikan beban kapasitif murni sehingga kesalahan yang dihasilkan dari sumber arus DC
yang tidak muncul dalam DAC. Di sini, melalui beberapa contoh, kita membahas waktu
pengendapan, koefisien tegangan resistor, pencocokan, dan efek dari beban DC.
Contoh Soal 5.1
Misalkan suatu tegangan-mode DAC 10-bit dengan topologi yang diberikan pada Gambar
5.13 yang diimplementasikan dimana R = 10k dan CL = 10 pF. Perkirakan maksimum
frekuensi clocking bisa kita gunakan untuk clock register memasok input ke DAC.
Untuk melengkapi ketepatan, kami membutuhkan DAC 10-bit menjadi akurat dengan 0,5
LSB lebih dari skala jangkauan penuhnya,
Akurasi =
0, 5LSB
V DD
=
V DD/2N+1
V DD
=
1
211
= 0.04883% (5.18)
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Konstanta waktu yang terkait dengan DAC dan beban kapasitif
RCL = 10K.10p = 100ns (5.19)
Kita dapat menggunakan waktu yang konstan untuk menghubungkan tegangan output
akhir yang ideal, Voutfinal, ke aktual output tegangan, Vout, menggunakan
Vout = Voutfinal.(1− e
t
RCL ) (5.20)
atau, yang berkaitan ini dengan akurasi yang diperlukan,
1
2N+1
= 1− Vout
Voutfinal
= e
−esettling
RCL (5.21)
maka Waktu sttling yang diperlukan adalah,
tsettling = RCL.Ln2
N+1 (5.22)
Menggunakan angka dari hasil contoh didalam tsettling = 762 ns. Hasil simulasi SPICE
ditunjukkan pada Gambar 5.14. Frekuensi clock maksimum kemudian dapat diperkirakan
dengan,
fclk,max =
1
tsettling
=
1
RCL.LN2N+1
(5.23)
Untuk ini fclk contoh, max = 1,3 MHz. Perhatikan bahwa cara mendasar untuk mengurangi
settling time adalah mengurangi resistensi di tangga R-2R (dengan asumsi kita tidak memiliki
kontrol atas kapasitansi beban). Masalah praktis kemudian menjadi mengimplementasikan
switch (MOSFET) dengan resistensi kecil dibandingkan dengan R.
Contoh soal 5.2
Misalkan resistor MSB 2R di DAC dijelaskan dalam soal 5.1 pengalaman yang mempunyai
ketidakcocokan 0,5%. Perkirakan hasil INL dan DNL DAC. Gunakan SPICE untuk memver-
ifikasi jawaban Anda.
362 KONSEP DAN DESAIN ADC BERBASIS CMOS
Gambar 5.14. Kalibrasi skema DAC 12 bit Contoh output DAC 10 bit pada contoh 5.1
menunjukkan keterbatsan waktu settling
Ketidakcocokan 0,5% (∆R/R atau 1 σ [simpangan baku]) adalah ketidakcocokan tertentu
untuk unsilicided n+ resistor polisilikon yang sudah ditentukan. Sekali lagi ini diinginkan
untuk menggunakan resistor poli karena diletakkan diatas substrat di daerah oksida dan lebih
tahan terhadap gangguan disubstrat. Perhatikan bahwa koefisien tegangan dapat (kehendak)
juga menyebabkan nonlinier. Namun, untuk situasi kasus terburuk ketidakcocokan mendadak
antara resistor yang lebih rendah dan resistor 2R MSB seperti yang digunakan dalam contoh
ini, sebuah orde pertama tegangan kesalahan akan menyebabkan koefisien variasi linier dari
nilai-nilai resistor dari resistor LSB hingga MSB resistor (dan sehingga efek dari koefisien
tegangan, untuk nilai cukup kecil, umumnya tidak signifikan dibandingkan dengan efek
ketidakcocokan acak).
Menulis ulang Persamaan 5.14 dan 5.15 untuk memperkirakan jumlah maksimum bit
mungkin dengan 1 LSB INL atau hasil DNL dengan persamaan,
N = 1− 3, 3. lg ( ∆ R
R
)
(5.24)
Menggunakan persamaan ini dengan ∆R / R hasilnya 0,005, sekali lagi, dalam N = 8,6
bit. Untuk 10-bit DAC kita akan memperkirakan INL dan DNL sebagai 2,4 bit.
Untuk memverifikasi hasil ini menggunakan SPICE, input kode 01 1111 1111 (idealnya
748,5 mV) dan kemudian melangkah kode input ke 10 0000 0000 (idealnya, 750 mV). den-
gan resistor MSB 2R berubah menjadi 20,1k (ketidaksesuaian 0,5% dari nilai idealnya 20k)
hasil simulasi ditunjukkan pada Gambar 5.15 Dengan ketidakcocokan ini output dari DAC
adalah 750,4 mV ketika input adalah 01 1111 1111. INL dengan masukan ini kode adalah
1,25 LSBs (kira-kira 1,9 mV). Para INL ketika kode masukan digital adalah 10 0000 0000
adalah -1,25 LSB. DNL pada titik terburuk adalah -2.5 LSB. Perhatikan bahwa DAC adalah
non-monotonic (DNL <-1 LSB). Peningkatan kode input digital mengakibatkan penurunan
tegangan output. DAC Non-monotonic dapat mengakibatkan rangkaian yang tidak berfungsi
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Gambar 5.15. Output jika resistor MSB pada gambar 5.13 dilakukan percobaan dengan keti-
dakcocokan 0,5%
dengan baik (contoh menjadi ADC pendekatan yang berurutan ). Sebuah DNL dari LSB -1
akan menunjukkan tegangan output dari DAC tidak berubah ketika perubahan masukan kode.
Untuk meningkatkan DNL bit DAC lebih tinggi harus tersegmentasi seperti yang terlihat
pada Gambar. 5.5. Meningkatkan INL bergantung pada kalibrasi dari ketidakcocokan
kesalahan, Gambar 5.11 dan 5.12. Juga mencatat, sekali lagi, ketidakcocokan yang dapat
ditingkatkan dengan teknik tata letak dan dengan rata-rata output dari string resistor ganda.
Kita dapat mengkarakterisasi efek dari resistansi beban DC, RL seperti yang terlihat pada
Gambar 5.13, dengan memperhatikan bahwa RL membentuk pembagi dengan tangga R-2R.
LSB dengan beban dapat ditulis sebagai,
1 LSB =
V DD
2N
.
RL
R +RL
(5.25)
Perhatikan bahwa jika RL→∞ persamaan ini tereduksi menjadi nilai LSB diberikan pada
Gambar 5.13. Konstanta waktu yang terkait dengan mengatur sebuah kapasitansi keluaran
sekarang dapat ditulis sebagai,
τ = R||RL.CL (5.26)
5.1.4.2 Dua Catatan Penting Mengenai Glitches
Perhatikan bahwa kita telah mengasumsikan keterlambatan RC yang lewat resistor digunakan
dalam tangga R-2R diabaikan. Ini tidak mungkin terjadi dalam situasi praktis (terutama jika
resistor menyebar atau ditanamkan digunakan) menghasilkan kesalahan output DAC. Juga,
kami telah simulasikan dengan sinyal digital yang berjalan sempurna , yaitu, sinyal yang
berubah pada saat sama persis. Ketika sinyal digital yang sedikit kesalahan yang signifikan
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Gambar 5.16. Basis sel yang digunakan pada mode arus DAC
dapat terjadi pada output DAC. Ini berarti bahwa input ke DAC harus disediakan oleh
digital hold register yang sama. Menggunakan segmentasi, dengan termometer decoder yang
dibutuhkan, dapat mengakibatkan sinyal digital mengatur tangga R-2R terlihat penundaan
yang berbeda. Perawatan harus dilatih ketika merancang rangkaian masukan clocking DAC
(misalnya menambahkan penundaan dum kecil).
5.1.4.3 Mode Arus (Current Steering) DAC
Gambar 5.16 menunjukkan dua sel dasar yang digunakan dalam pelaksanaan sebuah mode
arus DAC. Pada bagian ini kita fokus pada penggunaan sumber arus berbasis sel. Keun-
tungan dari sel sumber arus adalah kenyataan bahwa nilai arus dapat disesuaikan, melalui
tegangan bias, untuk mengkompensasi variasi proses sementara nilai resistor, resistor berbasis
sel, adalah tetap. Keuntungan dari resistor berbasis sel adalah output swing yang lebih luas
(sumber MOSFET saat ini harus tetap di daerah saturasi), koefisien tegangan yang lebih baik
, dan kekebalan substrat dari noise lebih baik (dengan asumsi resistor terintegrasi pada diats
daerah oksida dan tidak turun dalam substrat dengan MOSFET). Perhatikan, dalam gambar
ini , bahwa kita telah menerapkan sel dengan dua, output komplementer. Memiliki output
berlawanan sangat berguna, misalnya, dalam DAC digunakan dengan sebuah monitor video.
Beban resistor diberi label beban kiri resistor, RLL, dan beban resistor kanan, RRL.
Gambar 5.17 menunjukkan pelaksanaan blok diagram dari mode arus DAC. Tegangan
output tergantung pada kedua IREF dan beban resistor. Sumber arus diimplementasikan
menggunakan sel-sel pada Gambar 5.16 dan sebuah cermin PMOS W-2W untuk meningkatkan
daerah layout. Kombinasi sumber arus biner berimbang harus digunakan bersama dengan
segmentasi yang diperlukan dari bit bagian atas untuk mengurangi DNL. Meskipun tidak
tergambar pada Gambar 5.16, sumber arus dapat diperkirakan untuk meningkatkan resistansi
keluaran mereka (mengurangi koefisien tegangan mereka). Sekali lagi switch terhubung ke
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Gambar 5.17. Implementasi sebuah mode arus DAC
beban harus dikontrol oleh sinyal dari register yang sama untuk menghindari gangguan yang
signifikan dalam output.
Sementara persyaratan yang sesuai dari mode arus (current steering) DAC yang telah diba-
has pada bab sebelumnya , kita harus komentar pada cara untuk meningkatkan pencocokan
sebelum meninggalkan bagian ini. Layout tangga W-2W harus mengikuti teknik-teknik dasar
yang dibahas dalam buku lain, yaitu perangkat berorientasi dengan cara yang sama, peng-
gunaan poli dummy dan diffusions, upaya untuk menjaga sumber-drain tegangan konstan,
menggunakan perangkat panjang L , dll layout cermin W-2W akan terlihat seperti layout
string R-2R tetapi juga bisa mempekerjakan dua atau lebih W-2W segmen dengan variasi
rata-rata. Bit bit atas tersegmentasi dapat diletakkan berdekatan dengan W-2W dan juga
bisa mendapatkan keuntungan dari rata-rata output dari setiap layout DAC. Dalam beberapa
kasus, jumlah bit yang digunakan di tangga W-2W sama dengan jumlah bit yang digunakan
untuk segmen atas. Sebagai contoh, DAC 10-bit akan menggunakan 5-bit W-2W tangga (yang
MSB adalah IREF/2) dan 31 segmen dengan nilai-nilai IREF (total 36 output lihat Gambar
5.18a). Untuk meningkatkan layout INL yang terhubung (lihat contoh tabel pusat massa
umum pada Gambar 5.18b.) Bersama-sama untuk berharap , rata-rata efek ketidakcocokan
acak dan meningkatkan linieritas DAC. Tentu saja output saat ini di rangkaian 5.18b adalah
empat kali arus di 5.18a) untuk tingkat referensi bias yang sama.
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Gambar 5.18. Layout sebuah mode arus DAC
5.2 Op-Amp Dalam Data Konverter
Loop terbuka magnitude dan fase respon dari sebuah ciri op-amp yang ditunjukkan pada
Gambar 5.19. Pada bagian ini kita membahas persyaratan gain dan bandwidth dari op-amp
yang digunakan baik dalam DAC atau ADC. Kami berasumsi bahwa op-amp dirancang untuk
memiliki margin fase 90 derajat di bawah kondisi beban penuh dan lebih dari variasi proses.
Sangat penting untuk memahami mengapa memiliki sebuah batas fasa 90 derajat adalah
penting, yaitu, untuk menghindari sebuah langkah respon dengan orde dua yang terkait dering.
jika fasa margin adalah 90 derajat kita mendapatkan RC seperti penyelesaian bentuk respon
seperti yang terlihat pada Gambar 5.14.
Fase Margin op-amp ini adalah 70 derajat. Tanggapan langkah menunjukkan jumlah de-
ring yang cukup. Penurunan fase margin meningkatkan amplitudo puncak dering dan dapat
memperpanjang waktu penyelesaian (waktu yang dibutuhkan keluaran op-amp yang men-
gendap dalam LSB 1/2 dari nilai akhir yang ideal). Perhatikan bahwa waktu pengendapan,
diukur menggunakan topologi inverting op-amp. Sementara kita menyimpulkan, bahwa kita
harus menggunakan pembalik op-amp (atau topologi diferensial sepenuhnya-mana masukan
yang umum-mode tegangan tetap konstan) itu masih berguna untuk melihat kecepatan dasar
(bandwidth) perbedaan antara topologi non-inverting dan inverting.
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Gambar 5.19. Magnitude dan phase response dari Op-Amp
5.2.1 Gain Bandwidth Product dari Topology Non-inverting Op-
Amp
Gambar 5.20 menunjukkan topologi dasar penguat op-amp non-inverting. Tegangan pada
masukan op-amp inverting dapat ditulis sebagai,
V− = VOut.
︷ ︸︸ ︷
R1
R1 +R2
(5.27)
dimana β adalah faktor umpan balik untuk penguat umpan balik seri-paralel (gain loop
tertutup yang ideal, ACL, adalah 1/β atau 1 + (R2/R1). Output dari penguat adalah
VOut = (Vin − V−).AOl(f) (5.28)
Jawaban persaman untuk bandwith closed-loop amplifier, fCL,3dB, diberikan,
fCL,3dB ≈ β .AOLDC .f3dB = β fu (5.29)
Gain bandwidth Product non-inverting amplifier adalah,
Gain.Bandwidth = fu (5.30)
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Gambar 5.20. Topology Non-inverting Op-amp
5.2.2 Gain Bandwidth Product dari Topology Inverting Op-Amp
Gambar 5.21 menunjukkan skematik diagram sebuah topology inverting Op-amp menggu-
nakan sebuah Op-Amp. Penjumlahan arus pada node input inverting memberikan,
Vin − V−
R1
=
V− − Vout
R2
(5.31)
Output amplifier yang terhubung ke input terminal op-amp menggunakan,
Vout = (−V−).AOL.(f) (5.32)
Pemecahan kedua persamaan untuk bandwidth loop tertutup, sekali lagi, hasil dalam Pers.
5.29 dengan β didefinisikan sebagai ditunjukkan dalam Persamaan 5.27. Hal ini dapat mem-
bingungkan karena umpan balik faktor, ?, untuk penguat inverting tidak sama seperti untuk
penguat non-inverting. Pembalik op-amp adalah contoh dari sebuah penguat shunt-shunt
(tegangan input dan output). Faktor umpan balik untuk penguat ini adalah -1/R2 (=β)
dimana,
Vout
iin
= R2 (5.33)
Jika kita mengasumsikan input sumber arus(Norton equivalent) memiliki sebuah resistansi
sumber R1 sehingga Vin = iin.R1 kita dapat menulis,
|ACL| = ‖
(
Vout
Vin
)
‖ = R2
R1
(5.34)
Mengingat bahwa bandwidth loop tertutup dari penguat pembalik , dari Persamaan 5.29,
fCL,3dB =≈ R1
R1 +R2
.fu (5.35)
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Gambar 5.21. Topology inverting Op-amp dengan R
Gambar 5.22. Topology inverting Op-amp dengan C
kita dapat menuliskan,
Gain.Bandwidth =
R1
R1 +R2
.fu (5.36)
5.2.3 Gain Op-Amp
Pada bagian ini kita menjawab pertanyaan tentang berapa besar DC gain loop terbuka dari
op-amp, AOLDC , harus dalam data konverter dengan resolusi N bit. Kita tahu op-amp harus
memperkuat sinyal dalam 1/2 LSB dari nilai ideal. Selanjutnya kita tahu gain loop tertutup
dari sebuah penguat dapat ditulis sebagai,
ACL =
AOL(f)
1 + β .AOL(f)
(5.37)
Faktor umpan balik dapat dituliskan, setelah mereview gambar 5.21 atau 5.22.
β =
R1
R1 +R2
OR
CF
CF + CI
(
=
1/j ω CI
1/j ω CI + 1/j ω CF
)
(5.38)
dimana ketergantungan kapasitif digunakan ketika memperkirakan faktor umpan balik
yang muncul dalam sebuah discrete-analog-integrator(DAI).
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output dari penguat akan sama dengan nilai ideal minus deviasi maksimum, ΛA. Kita
dapat menulis gain dari DAI lebih dari satu siklus clock,)sebagai
|ACL| = CI
CF
(5.39)
Kemudian kita bisa menuliskan,
|ACL| = CI
CF
− Λ A = AOLDC
1 + AOLDC
.
CF
CF + CI
(5.40)
Jika nilai maksimum Λ A adalah most 1/2 LSB dari gain ideal, atau,
Λ A =
CI
CF
.
1/2 LSB
fullscaleoutput
=
CI
CF
.
1/2.(VREF+ − VREF−)/2N
(VREF+ − VREF−) =
CF
CI
.
1
2N+1
(5.41)
maka kita dapat memperkirakan keperluan minimum DC gain loop terbuka sebagai
|AOLDC | ≥ 1
β
.2N+1 (5.42)
Jika β=1/2, seperti didalam DAC R-2R dari gambar 5.3 atau didalam sebuah DAI dengan
CI = CF , kemudian persamaannya dapat disederhanakan menjadi,
|AOLDC | ≥ 2N+2 (5.43)
Sebuah ADC 12-bit atau DAC membutuhkan penggunaan sebuah op-amp dengan gain
yang lebih besar dari 16 K sedangkan sebuah konverter 16-bit harus memiliki |AOLDC | ≥ 256K.
Jelas perkiraan ini dapat menyajikan sebuah desain nyata . Perhatikan bahwa Persamaan
5.38,5.42 sangat optimis. Untuk desain umum, kesalahan dari 1/2 LSB karena hanya untuk
gain op-amp tidak diinginkan (sehingga nilai yang lebih besar dari AOLDC harus digunakan).
5.2.4 Unit gain frekuensi Op-Amp
Kecepatan sebuah konverter data terutama dibatasi oleh op-amp yang digunakan. Secara
umum, minimal gain bandwidth op-amp produk (fu) yang diperlukan untuk sebuah settling
waktu t tertentu (dimana t kurang dari 1/fclk, dalam sebuah dead band dari ± 1/2 LSB )
dapat diperkirakan, dengan asumsi tidak mengurangi slow rate (bisa dilihat pada persamaan
5.22 dan 5.23), dengan
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Vout = Voutfinal
(
1− 1
2N+1
)
= Voutfinal(1− e−t/τ ) (5.44)
dimana,
τ =
1
2 pi β fU
(5.45)
Keperluan minimum unit gain frekuensi op-Amp diberikan dengan,
fu ≥ fclk. ln 2
N+1
2piβ
(5.46)
atau jika diasumsikan β=1/2 maka,
fu ≥ 0, 22.(N + 1).fclk (5.47)
Jika kita merancang sebuah ADC 12-bit dengan clock 100 MHz kita perlu menggunakan
op-amp dengan unit gain frekuensi , fu, dari 286 MHz (dan keuntungan DC minimal 16K).
Sekali lagi, ini perkiraan untuk unit gain frekuensi optimis. Sebuah desain yang baik akan
menggunakan fu lebih besar dari apa yang ditetapkan oleh Persamaan 5.47.
5.2.5 Offset Op-Amp
Karakteristik penting dari setiap op-amp digunakan dalam konverter data adalah tegangan
offset.
5.2.5.1 Penambahan Sebuah Auxiliary Input Port
Sebuah metode sederhana tanpa (nulling) tegangan offset op-amp ditunjukkan pada Gambar
5.23. Dalam gambar ini penambahan MOSFET, M1 dan M2, (yang beroperasi di wilayah
triode) pada dasarnya digunakan menyeimbangkan arus yang mengalir pada beban cermin
arus. Kita bisa berpikir tentang penambahan MOSFET sebagai penyedia Auxiliary Input
Port untuk kalibrasi offset.
Gambar 5.24 menunjukkan bagaimana kita akan menggunakan port input tambahan (aux-
iliary) untuk menghapus (lebih rendah) offset. Ketika peng-nolan offset op-amp akan diha-
pus dari rangkaian dengan S1 membuka (dan mungkin switch [tidak ditampilkan] secara seri
dengan keluaran op-amp). Ini diikuti dengan menutup S2 dan S3 sehingga kontrol tegan-
gan disimpan pada kapasitor C. bahwa kita telah mengasumsikan op-amp digunakan dalam
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Gambar 5.23. Trimming(menghapus) offset menggunakan sebuah tambahan (auxiliary) input
port
Gambar 5.24. Penggunaaan auxiliary input port untuk offset lebih rendah
konfigurasi inverting (yaitu, input noninverting dari op-amp, +, terikat untuk VCM). Pengha-
pusan offset adalah dinamis dan harus dilakukan secara berkala. Kita juga bisa menggunakan
DAC R-2R sederhana dengan topologi mirip dengan apa yang tampak pada Gambar 5.7 un-
tuk mengkalibrasi offset (menghilangkan moetode dinamis alami). Output dari DAC akan
dihubungkan ke port input tambahan. Perhatikan bahwa peningkatan tegangan pada port
auxiliary input harus menghasilkan penurunan di tegangan output (harus ada umpan balik
negatif saat menghubungkan output dari op-amp ke port input).
Masalah praktis dengan topologi pada Gambar 5.24 adalah penambahan injeksi dan kap-
asitif yang dilewati akibat pembukaan S3. Ini ”kesalahan” pengisian disebabkan perubahan
tegangan input port tambahan dan dapat menempatkan batasan yang signifikan terhadap
tegangan offset minimum yang mungkin dicapai setelah kalibrasi. Amplitudo dari kesala-
han dapat dikurangi dengan meningkatkan C atau dengan meningkatkan panjang MOSFET
digunakan dalam op-amp (M2 pada Gambar 5.23). Meningkatkan panjang menghasilkan
penurunan transkonduktansi MOSFET (dengan mengingat MOSFET beroperasi di wilayah
triode) membuat amplitudo glitch kurang berbahaya. Kelemahan dari meningkatnya panjang
MOSFET adalah bahwa rentang tegangan offset kami dapat menghapus dan dikurangi.
Contoh soal 5.3
Misalkan switch sempurna yang tersedia untuk rangkaian Gambar 5.24. perkirakan sisa
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Gambar 5.25. Penggunaan sebuah auxiliary input port offset rendah (dua terminal)
tegangan offset didalam bagian gain op-amp AG dari port tambahan untuk output op-amp.
Jika tegangan offset sebelum reduksi Vos maka tegangan offset setelah reduksi Vos / AG.
Untuk nilai wajar AG tegangan offset akhir melekat diabaikan. Titik contoh ini adalah
bahwa perubahan injeksi dan kapasitif yang dilewati dari switch adalah sumber dominan dari
kesalahan offset menggunakan teknik ini.
Kami telah melihat masalah perubahan injeksi dan kapasitif yang dilewati sebelumnya.
itu Teknik yang paling umum untuk mengurangi efeknya dengan menggunakan topologi full-
diferensial. Gambar 5.25 menunjukkan modifikasi dari Gambar 5.23 dan 5.24 untuk mengkom-
pensasi penambahan injeksi. Idenya adalah bahwa ketika S4 dan S3 membuka variasi tegangan
pada gerbang M1 dan M2 adalah sama mengakibatkan perubahan bersama dalam resistansi
setiap MOSFET. Idealnya arus akan tetap seimbang dalam sebuah diff-amp. Perhatikan se-
mentara kita telah menunjukkan penggunaan operasi triode MOSFET M1/M2 pada Gambar
5.23 dan 5.25 secara seri dengan beban sebuah diff-amp pada masukan dari sebuah op-amp
kita juga bisa menggunakan konsep ini dalam tahap akhir op-amp.
Gambar 5.26 menunjukkan kemungkinan topologi lain untuk menghilangkan offset meng-
gunakan sebuah tambahan input. Sebuah tambahan diff-amp ditambahkan secara paralel ke
input utama stage diff-amp dari sebuah op-amp untuk menyeimbangkan arus dan me-nolkan
tegangan offset. Sekali lagi, panjang L MOSFET digunakan pada penambahan input sehingga
gangguan akibat ketidaksempurnaan dalam switch MOSFET (S4 dan S3 pada Gambar 5.25)
memiliki efek minimal pada operasi rangkaian.
Kita dapat memperkirakan tegangan offset maksimum kita bisa nol-kan dengan meng-
gunakan teknik pada Gambar 5.26 dengan menulis ketidakseimbangan dalam arus utama
diff-amp disebabkan oleh tegangan offset sebagai,
gm.VOS,max = id (5.48)
Input tambahan harus menjumlahkan kebalikan dari arus pada beban utama diff-amp
untuk menyeimbangkan arus utama diff-amp (dan karenanya menghilangkan tegangan offset).
Jika kita memberi label trans-konduktansi dari diff-amp digunakan dalam input auxiliary
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Gambar 5.26. Penggunaan sebuah auxiliary diff-amp untuk keseimbangan arus pada input
op-amp
Gambar 5.27. Continuous-time offset removal
gmaux dan tegangan diferensial maksimum pada input tambahan untuk operasi linier Vaux,max,
maks maka kita dapat menuliskan,
gm.VOS,max.gmaux.Vaux,max (5.49)
Karena kita menggunakan perangkat panjang L pada input gmaux tambahan  gm untuk
tingkat yang sama saat biasing. Jika Vaux,max = 200 mV (tegangan diferensial dari ± 200
mV akan menyebabkan semua ekor arus diff-amp mengalir melalui satu sisi diff-amp) dan gm/
gmaux = 10 maka kita dapat nol-kan paling banyak 20 mV dari offset op-amp.
Teknik penyimpanan offset ditunjukkan pada Gambar 5.25 bergantung pada penghapusan
op-amp dari rangkaian ketika offset auto-zeroing . Skema pada Gambar 5.27 menunjukkan
bagaimana teknik ini dapat diperluas untuk menghapus offset ketika meninggalkan op-amp
utama, φ1 di rangkaian sepanjang waktu. Ketika S2, S3 dan S4 posisi tertutup, offset φ2
menjadi nol. Pada saat ini switch S1 dan S5 terbuka. Setelah offset φ2 disimpan S2, S3 dan
S4 tersebut kemudian dibuka. Berikutnya S1 dan S5 posisi tertutup. φ2 digunakan untuk
secara tepat mengatur input pembalik φ1 untuk VCM melalui umpan balik sekitar φ1 (tidak
ditampilkan). Ketika φ2 kembali ke nol offsetnya sendiri (S2 - S4 tertutup) kapasitor terhubung
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Gambar 5.28. Data converter sample-and-hold building block
ke port auxiliary φ1 mempertahankan perubahan, dan tegangan, diperlukan untuk menjaga
offset φ1 yang dinolkann keluar ke nol. Sekali lagi kapasitor ini harus besar untuk menghindari
masalah dari ketidaksempurnaan S5.
5.3 Implementasi ADC
Pada bagian ini kita lanjutkan membahas implementasi konverter data dengan pokok desain
untuk sample-and-hold (S / H), cyclic ADC , dan pipeline ADC.
5.3.1 Implementasi S/H
Kami mengasumsikan pembaca sudah akrab dengan implementasi dasar dari sebuah CMOS
S/H. Gambar 5.28 menunjukkan implementasi yang lebih umum dari sebuah S/H. Catatan
bahwa jika CI menjadi 0 (terbuka) topologi ini tereduksi menjadi dasar S/H seperti terlihat
pada gambar 5.29.
Kita dapat menentukan hubungan antara input dari S/H dan outputnya dengan menulis
muatan yang tersimpan pada CI dan CF ketika switch φ1 dan φ2 posisi tertutup (yang switch
φ3 posisi terbuka) sebagai,
Qφ 1I = CI,F .(Vin + VCM − VCM ± VOS) = Qφ 1F (5.50)
Dimana Vos adalah tegangan offset op-amp dan tegangan input (dan output) adalah ref-
erensi untuk VCM . Perhatikan alasan mengapa switch φ2 redup setelah switch φ1. Ketika φ3
pergi tinggi muatan pada CI adalah,
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Gambar 5.29. Sample-and-hold menggunakan topologi differential
Qφ 3I = CI .(VCM − VCM ± VOS) (5.51)
Perbedaan antara Qφ 1I dan Q
φ 3
I ditransfer ke QF ketika Q3 dalam posisi tinggi. Tegangan
output ini kemudian ditentukan untuk mengetahui nilai yang harus dijaga.
(5.52)
CF .(Vout + VCM − VCM ± VOS) =
Qφ 1F︷ ︸︸ ︷
CF .(Vin + VCM − VCM ± VOS)
+
Qφ 1I︷ ︸︸ ︷
CI .(Vin + VCM − VCM ± VOS)
−
Qφ 3I︷ ︸︸ ︷
CI .(VCM − VCM ± VOS)
atau,
Vout =
(
1 +
CI
CF
)
)
.Vin ketika φ3 kondisi high (5.53)
Perhatikan bagaimana offset op-amp otomatis menjadi nol. Offset Residual yang ideal
adalah Vos/AOL. Secara praktis offset residual dibatasi oleh ketidaksempurnaan switch (yang,
sekali lagi, memaksa kita untuk menggunakan sepenuhnya topologi diferensial). Perlu dicatat,
pada Gambar 5.28, bahwa kita telah mengambil kapasitansi input dari tahap selanjutnya
sebagai beban, CL. Sehingga output dari S/H akan terlihat berubah hanya pada sisi kenaikan
φ 3 (ditambah waktu settling keluaran). Akhirnya, jika S/H adalah clock pada fclk = 1/Tclk
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Gambar 5.30. Block diagram S/H dari gb 5.28
output dari S/ H harus settle < 1/2 LSB, kasus terburuk, dalam waktu Tclk/2. Ini berarti
bahwa nilai dari gain frekuensi op-amp yang diberikan oleh Persamaan. 5.46 harus dua kali
lipat.
Sebuah diagram blok untuk S/H pada gambar 5.28 ditunjukkan pada Gambar 5.30. Peng-
gunaan blok diagram, seperti yang membahas noise-shaping, bisa sangat berguna untuk
menggambarkan arsitektur data konverter.
5.3.1.1 A Single-Ended to Differential Output S/H
Perhatikan bagaimana kita telah mengasumsikan S/H pada Gambar 5.28 bahwa tegangan
masukan adalah fully-differential. Dalam situasi yang paling praktis, pada masukan ADC
ini tidak terjadi. Sementara kita dapat menghubungkan Vin untuk VCM dalam upaya untuk
mengubah input single-ended ke fully-diferensial, contoh, masalah output dalam hal praktis
adalah variasi tegangan input common-mode op-amp. Seperti yang telah kita bahas, konverter
data presisi harus menggunakan konfigurasi op-amp dimana masukan tegangan common-mode
adalah konstan.Mungkin lebih praktis, kisaran yang diijinkan tegangan common-mode dapat
sangat sulit ketika melakukan desain rangkaian tegangan rendah . Kita bisa melihat mix-signal
dasar op-amp dalam bab sebelumnya, input tegangan common-mode minimal mendekati nilai
VCM ketika hanya sebuah NMOS diff-pair yang digunakan.
Sebuah teknik untuk memaksa masukan tegangan common-mode op-amp ke VCM ketika
sebuah input single-ended diterapkan pada S/H seperti terlihat pada Gambar 5.31. Kesalahan
indra penguat op-amp tegangan input common-mode. Penyesuaian nilai tegangan diterapkan
pada piringan atas dari input kapasitor, ketika φ3 tinggi, sampai tegangan common-mode
sekitar VCM . Dengan pendekatan kira-kira untuk menunjukkan bahwa kita tidak ingin ada
kesalahan gain amplifier terlalu besar sehingga stabilitas menjadi sebuah perhatian. Waktu
settling dari rangkaian ini tidak terlalu penting karena setiap variasi dalam output hanya
merupakan penyimpangan dari VCM pada input op-amp. Selama penyimpangan yang ke-
cil dan berada dalam kisaran common-mode dari single-ended op-amp ke diferensial S/H
berfungsi dengan benar. Penambahan penguat kesalahan ini akan meningkatkan CMRR dan
dengan demikian mengurangi distorsi op-amp (lihat Persamaan 5.8). Tentu saja, ketika saklar
φ1danφ2 pada input tegangan op-amp common-mode adalah VCMVos. Gambar 5.32 menun-
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Gambar 5.31. Single-ended to differential sample-and-hold
Gambar 5.32. Skematik error amplifier
jukkan sebuah kemungkinan desain untuk kesalahan penguat. Kesalahan Penguat hanyalah
sebuah trans-konduktansi operasional ampifier.
Sebuah rangkaian pembalik common-mode(CMFB) masih diperlukan untuk penyeimban-
gan presisi output op-amp. Gambar 5.33 menunjukkan salah satu desain yang mungkin.
Dalam gambar ini kita asumsikan pembaca akrab dengan desain dan notasi yang digunakan
dalam desain op-amp didalam proses submikron. Ketika switch φ1 tertutup , output ter-
hubung ke penguat CMFB, Gambar 5.33a. Juga ketika φ1 switch tertutup, dari Gambar 5.28
atau 5.31, op-amp ditempatkan dalam konfigurasi unit umpan balik. Karena gain dari op-amp
harus besar maka input harus mempunyai tegangan yang sama. Rangkaian CMFB digunakan
untuk memastikan tegangan ini adalah VCM (±Vos). Sebuah mix-signal op-amp khusus seperti
terlihat pada Gambar 5.33. Manfaat menghapus output buffer ketika mengemudikan beban
kapasitif murni adalah kemudahan mencapai batas fasa 90 derajat).
Kekurangan dari tidak menggunakan sebuah output buffer mengurangi gain dan memer-
lukan peningkatan arus bias dan ukuran device untuk menggerakkan sebuah kapasitansi be-
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Gambar 5.33. Mixed-signal op-amp digunakan untuk S/H dengan CMFB
ban yang diberikan. Sekali lagi, keuntungan-meningkatkan amplifier berlabel N dan P dalam
(b) dapat dikompensasikan, jika diperlukan, menggunakan kapasitor pada output ke ground
(atau Vdd). Penguat CMFB terlihat pada Gambar 5.33c. Ini hanyalah sebuah PMOS diff-amp
dengan beban dioda. Gain dari amplifier ini harus sama dengan gain dari diff-amp digu-
nakan dalam op-amp utama sehingga kapasitansi beban yang sama dapat digunakan untuk
mengkompensasi kedua op-amp dan loop CMFB . Perhatikan bahwa ketika switch φ1 terbu-
ka seperti terlihat pada Gambar 5.33a, kapasitor pada dasarnya rata-rata dari output untuk
mempertahankan sebuah kondisi seimbang.
5.3.2 Cyclic ADC
Berikut ini kami sajikan konsep cyclic ADC. Sebuah cyclic ADC terlihat pada Gambar 5.34
dengan asumsi sebuah konverter 8-bit (N = 8). Sinyal input disampling pada rising edge setiap
delapan pulsa clock. Di sisi kenaikan dari setiap pulsa clock comparator menentukan jika input
S/H adalah di atas atau di bawah tegangan common-mode. Jika yang dibawah tegangan VCM
tidak ada sama sekali yang dikurangi dari output S/H. Jika berada di atas VCM maka VCM
dikurangkan dari output S/H. Dalam kedua kasus output yang dihasilkan dikalikan dua dan
feedback cyclic ke input S/H. Setiap kali output komparator berubah ke posisi nilai tinggi
disimpan dalam register geser. Ketika konversi selesai data digital disimpan dalam register
geser, yang sesuai dengan tegangan input analog, digeser ke sebuah hold register. Konversi
berikutnya kemudian dimulai pada pulsa clock berikut dimulai dengan pengambilan sampel
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Gambar 5.34. Block diagram cyclic ADC
tegangan input, Vin.
Contoh Soal 5.4
Tentukan output dari ADC pada Gambar 5.34 jika tegangan input adalah 1,5 V.
1. Contoh tegangan input 1,5 V, output dari komparator adalah logika 1 (MSB).VCM (=
0,75 V) dikurangi dari output S/H menghasilkan 0,75 V. Output dikalikan dengan 2
menghasilkan 1,5 V. output 1,5 V ini (output dari multiplier) adalah siklus kembali ke
input S/H.
2. Contoh tegangan feedback 1,5 V, merupakan output dari komparator adalah, logika 1
(MSB - 1).VCM (= 0,75 V) dikurangi dari output S/H menghasilkan 0,75 V. Output
ini dikalikan dengan 2 menghasilkan 1,5 V. Output 1,5 V ini(output multiplier) adalah
siklus kembali ke input S/H .
3. Ini berlanjut dan hasil akhir output ADC hold register adalah 1111 1111
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Contoh Soal 5.5
Ulangi contoh soal 5.4 jika input cyclic ADC adalah 1,1 V.
1. Sampling input tegangan 1,1 V. Output komparator berubah ke posisi tinggi (MSB,
b7=1). output dikali dengan 2, setelah pengurangan VCM output S/H adalah 0,7 V.
2. Tegangan sampling feedback 0,7 V. Output komparator berubah ke posisi rendah
(b6=0). Output multiplier adalah 1,4 V.
3. Sampling 1,4 V. Output komparator berubah ke posisi tinggi (b5=1). Output multiplier
adalah 1,3 V.
4. sampling 1,3 V. Output komparator berubah menjadi tinggi (b4=1). Output multiplier
adalah 1,1 V.
5. Sampling 1,1 V (b3=1) output multiplier adalah 0,7 V.
6. sampling 0,7 V (b2= 0) output multiplier adalah 1,4 V.
7. Sampling 1,4 V (b1 = 1) output multiplier adalah 1,3 V.
8. Sampling 1,3 V (b0 = 1) output multiplier adalah 1,1 V.
9. Sampling input tegangan baru and mulai konversi lagi. Output didalam hold register
adalah 1011 1011 (binary offset).
5.3.2.1 Peletakan Komparator
Kami menunjukkan input pembalik komparator pada Gambar 5.34 terhubung dengan tegan-
gan common-mode. Dalam prakteknya, bagaimanapun, kita tahu bahwa sinyal input bisa
single-ended atau sinyal feedback memiliki sebuah tegangan common-mode sedikit berbeda
dari nilai ideal. Jika tegangan common mode dari feedback sinyal misalnya, 10 m V berbeda
dari nilai ideal komparator dapat membuat keputusan yang salah. Selanjutnya, jika tegangan
common- mode bervariasi karena perubahan power supply, noise atau perubahan temperatur
bisa membuat keputusan yang salah bahkan jika beberapa skema kalibrasi digunakan. Untuk
menghindari keputusan yang salah, komparator yang paling sering digunakan dalam konfig-
urasi fully-diferensial, seperti yang terlihat pada Gambar 5.35, dengan penyimpanan offset.
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Gambar 5.35. Implementasi komparator dengan penggunaan sebuah S/H didalam sebuah
Cyclic ADC
Dalam Gambar 5.35 komparator clock ditunjukkan pada Gambar 5.32 digunakan tan-
pa Gerbang NAND pada output. Komparator ini dapat memiliki kickback noise yang sig-
nifikan. Penambahan switch φ2 posisi seri dengan input komparator kami memastikan kick-
back noise tidak mengkorupsi input tegangan S/H. Perhatikan bahwa karena φ3 dan φ2 yang
non-overlapping kami menjamin komparator dan S/H terputus dengan komparator clock. Per-
hatikan bahwa ketika switch φ1 ditutup tegangan offset dari komparator atau op-amp menuju
nol. Persyaratan kinerja dari komparator (gaindan offset) dapat sangat dikurangi (penyim-
panan offset tidak diperlukan) jika kita menggunakan 1,5 bit per clock cycle tetapi bukan
digunakan 1 bit per siklus.
5.3.2.2 Implementasi Pengurangan didalam S/H
Perhatikan pada Gambar 5.34 bagaimana kita dapat mengimplementasikan S/H dan menga-
likan dengan dua dengan hanya settling CF = CI seperti terlihat pada Gambar 5.28. Meninjau
Gambar 5.34 kita melihat bahwa itu juga akan baik untuk implementasi pengurangan di S/H
juga. Dalam Gambar 5.34 kita melihat bahwa jika output dari MUX adalah 0 tidak ada yang
perlu diubah dalam Gambar 5.28. Namun, jika output MUX adalah VCM maka output S/H
harus dikurangi dengan VCM . Pertimbangkan apa yang terjadi jika, ketika φ3 berubah ke
posisi tinggi, bukannya menghubungkan piringan bawah CI ke VCM pada Gambar 5.28 kita
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menghubungkannya ke VDD(= 1,5 V atau 2VCM). Setelah meninjau Persamaan 5.50 sampai
dengan persamaan 5.53 menghasilkan,
Qφ 31 = CI .(V DD − VCM ± VOS (5.54)
atau,
Vout =
(
1 +
CI
CF
)
)
.Vin − CI
CF
.VCM (5.55)
Jika, sebuah keperluan untuk sebauah gain adalah 2, kemudian ketika piringan bawah CI ,
CF = CI ke VDD ( ketika φ3 posisi tinggi), kita akan mengurangi VCM dari output S/H.

BAB 6
INTEGRATOR BERBASIS FILTER
CMOS
K ita telah membahas desain rinci dari interface analog yang digunakan untuk konversianalog-ke-digital dan digital ke analog dalam lima bab terakhir. Sementara kita dapat
melakukan pemrosesan sinyal dan penyaringan dalam domain digital, filter antialiasing analog
dan rekonstruksi masih diperlukan di sistem kita. filter waktu kontinyu Analog dapat lebih
cepat (memiliki bandwidth yang lebih luas) dan mengambil area yang sedikit dibandingkan
dengan dari waktu diskrit yang lain. Namun, tidak seperti filter waktu diskrit, filter waktu
kontinu tidak dapat dibuat dengan fungsi transfer yang tepat dan harus disesuaikan. Hal ini
terutama berlaku jika resistor pasif dan kapasitor yang digunakan di mana masing-masing
dapat memiliki variasi ± 20%. Dengan menggunakan integrator CMOS aktif dalam imple-
mentasi filter dan bukan elemen pasif, filter kita dapat sesuaikan secara elektrik . Juga, kita
dapat lebih mudah menerapkan filter orde tinggi dan meminimalkan efek loading.
Dalam bab ini kita membahas filter analog (baik filter kontinu dan waktu diskrit di mana
input dan output analog) dibuat menggunakan integrator analog waktu kontinyu (CAIs atau
integrator aktif-RC), integrator MOSFET-C, integrator kapasitor transconductor- (gm-C),
dan integrator analog diskrit-waktu (DAIs). Kita juga membahas desain filter digital (yang,
tentu saja, juga filter diskrit-waktu) berdasarkan topologi yang dikembangkan menggunakan
integrator digital di mana input dan output digital.
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Gambar 6.1. Lowpass filter orde 1
6.1 Pembentuk Blok Integrator
6.1.1 Filter lowpass
Petuk metode mengembangkan pemahaman kita tentang filter CMOS, dengan mempertim-
bangkan filter lowpass. Fungsi transfer filter ini adalah
Vout (f)
Vin (f)
=
1
1 + jωRC
(6.1)
dimana ω = 2.pi.f dan f adalah frekuensi input (dan output). Berikutnya mempertimbangkan
diagram blok pada Gambar 6.2. Gambar ini menunjukkan integrator dan blok penjumlahan
(yang sekarang kita tahu dapat diimplementasikan dengan satu op-amp). Output dari blok
diagram dapat ditentukan dengan menyelesaikan :
Vout (f) =
G
s
· (Vin (f)− Vout (f)) (6.2)
Atau
INTEGRATOR BERBASIS FILTER CMOS 387
Gambar 6.2. Diagram blok sebuah low pass filter berbasis integrator
Vout (f)
Vin (f)
=
1
1 + s/G
(6.3)
Dimana untuk input gelombang sinus s = j.ω. Dengan membandingkan persamaan ini dengan
persamaan (6.1), dapat dilihat jika kita atur gain integrator, G, menggunakan
G =
1
RC
dimana f3dB =
G
2pi
(6.4)
Kita dapat menggunakan integrator untuk membentuk filter low pass first-order (filter yang
memiliki satu kutub).
6.1.2 Aktif RC Integrator
Kita telah melihat sebuah continous–time analog integrator (CAI). Versi penuh diferensial
integrator ini ditunjukkan pada gambar 6.3. CAI mempunyai nama lain, seperti integrator
Miller, integrator aktif-RC, dan ketika resistor diganti dengan MOSFET beroperasi di wilayah
triode, MOSFET-C integrator. Gain dari CAI dapat ditulis sebagai
Vout
Vin
=
Vout+ − Vout−
Vin+ − Vin− =
1
s
·
G︷︸︸︷
1
RC
(6.5)
Bila kita perhatikan gambar 6.2, kita melihat bahwa CAI gambar 6.3 akan melaksanakan in-
tegrasi yang diperlukan tetapi bukan penjumlahan (perbedaan) blok. Dengan menambahkan
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Gambar 6.3. Sebuah continous time analog integrator (CAI)
Gambar 6.4. Implementasi lowpass filter orde pertama menggunakan CAI
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Gambar 6.5. Respon magnitud dan fasa untuk rangkaian filter orde pertama pada gambar 6.4
jika R=10k dan C=10pF
sebuah jalur umpan balik tambahan, keseluruhan diagram blok pada gambar 6.2 dapat di-
implementasikan. gambar 6.4 menunjukkan penerapan berbasis integrator pada rangkaian
berikut
Pada gambar6.1 dan 6.2 (op-amp harus mampu untuk menggerakkan beban resistif). Filter
ini disebut RC filter aktif karena RC digunakan dengan elemen aktif (op-amp). Pada titik ini
ada modifikasi praktis dan berguna yang bisa kita buat untuk filter. Namun demikian marilah
perhatikan contoh berikut sebelum melangkah lebih jauh.
Contoh soal 6.1
Simulasikan operasi dari filter pada Gambar 6.4 dari DC ke 100 MHz jika R = 10k dan C =
10 pF. Tampilkan baik magnitudo dan tanggapan fase filter. Asumsikan op-amp ideal.
Dari gambar 6.1 kita mengetahui frekuensi 3 dB dari filter adalah 1,59 MHz. Hasil simu-
lasi ditunjukkan pada gambar 6.5. Magnitudo dan tanggapan fase mengikuti, seperti yang
diharapkan, respon untuk filter RC sederhana ditunjukkan pada gambar 6.1.
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Gambar 6.6. Filter orde pertama berbasis integrator
Apa yang akan terjadi jika kita beralih dari apa yang kita definisikan sebagai Vout+ dan
Vout−dalam filter yang dijelaskan pada contoh soal 6.1 tanpa mengubah koneksi lain? Mungkin
sepele, tapi jawabannya adalah bahwa output akan terbalik. Kita dapat memodifikasi diagram
blok dari gambar 6.2 hanya dengan mengalikan output dengan -1, seperti terlihat pada gambar
6.6. Pergeseran fasa pada gambar 6.5 akan bergeser ke atas atau bawah dengan 180 derajat.
Ini akan bervariasi 180 sampai 90 derajat, atau dari -180 sampai -270 (karena +180 derajat
sama dengan -180 derajat) daripada dari 0 sampai -90 derajat.
Jika kita membolehkan resistor yang digunakan dalam filter memiliki nilai yang berbeda,
seperti yang terlihat pada gambar 6.6, kita dapat menambahkan penguat umpan balik untuk
diagram blok kita. Dengan asumsi output diberi label sehingga kita tidak memiliki inversi
dalam output dari filter (yaitu, diberi label seperti yang terlihat pada gambar 6.4), kita dapat
tulis
Vin
RI
=
Vout
RF
=
Vout
1/RC
(6.6)
Sangat penting untuk dicatat (untuk penggunaan nantinya) bahwa untuk mengurangi output
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dari input, tegangan yang pertama diubah menjadi arus. Persamaan ini dapat ditulis kembali
sebagai
Vout
Vin
=
RF
RI
1 + sRFC
(6.7)
Menggunakan diagram blok pada gambar 6.6 kita dapat tulis
Vout
Vin
=
1
G2
1 + s
G1G2
dan f3dB =
G1G2
2pi
(6.8)
Dengan menyamakan koefisien dalam persamaan menghasilkan hasil
G2 =
RI
RF
dan G1 =
1
RIC
(6.9)
Perhatikan bahwa di DC dimana s0, diagram blok pada Gambar. 6.6 menjadi diagram umpan
balik klasik dengan mendekati gain tak terbatas ke depan dan faktor umpan balik dari G2.
Kemudian dari teori umpan balik klasik, gain loop tertutup menjadi 1/G2 atau, untuk filter
pada gambar 6.6, RF/RI Tentu saja, dengan menganalisis sirkuit ini (menggunakan persamaan
loop) di DC ketika kapasitor adalah hasil terbuka di gain yang sama.
Modifikasi filter pada contoh soal 6.1 sehingga gain frekuensi rendah adalah 20 dB.
Menggunakan Persamaan 6.7 atau persamaan 6.8, kita biarkan C = 10pF dan Rf = 10k.
Untuk mendapatkan gain sebesar 10, kita buat RI = 1k. Hasil simulasi ditunjukkan pada
gambar 35.7.
Pengaruh dari Gain Op-Amp Terbatas Perkalian Bandwidth , fn
Dalam dua contoh sebelumnya diasumsikan op-amp yang hampir ideal. Kita tahu bahwa
gain Ioop terbuka dari op-amp dapat ditulis, dengan asumsi kutub dominan-mengkompensasi
op-amp, dengan
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Gambar 6.7. Sebuah filter orde pertama dengan gain
AOL (f) =
Vout
v+ − v− =
AOLDC
1 + j · f
f3dB
(6.10)
di mana v+ dan v− adalah tegangan pada masukan op-amp terminal noninverting dan invert-
ing. (Catatan bagaimana kita menggunakan f3dB di kedua gambar 6.6 untuk menunjukkan
frekuensi 3dB dari respon frekuensi.) Ketika op-amp beroperasi pada frekuensi di atas bebera-
pa kHz, kita dapat perkiraan respon Ioop terbuka (mengetahui bagian imajiner dari penyebut
jauh lebih besar daripada bagian nyata) sebagai
AOL (f) ≈ AOLDC · f3dB
j · f =
fu
j · f =
2pifu
s
=
ωu
s
(6.11)
dimana gain loop terbuka op-amp adalah kesatuan (0dB). Dengan menulis ulang persamaan
6.6 untuk memasukkan gain terbatas op-amp perkalian bandwidth (yaitu, fu) dan dengan
asumsi, tanpa kehilangan bentuk umum suatu op-amp beroperasi dengan output tunggal
berakhir (v+ terikat dengan VCM [ground AC] ), menghasilkan
Vin − v−
RI
− Vout − v−
RF
= sC · (Vout − v−) (6.12)
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Setelah melakukan beberapa manipulasi aljabar dengan , kita dapatkan v− = −Vout/AOL (f),
kita dapatkan
Vout
Vin
=
RF
RI
1 + sCRF︸ ︷︷ ︸
Respon yang diinginkan
+ sCRF
AOL(f)
(
1− RF
RI
) (6.13)
atau menggunakan AOL (f) = ωu/s
Vout
Vin
=
RF
RI
s2CRF
ωu
+ s ·
[
CRF +
1
ωu
(
1− RF
RI
)]
+ 1
(6.14)
Persamaan ini sangat ditekankan dan menunjukkan betapa signifikannya pembatasan op-amp
bisa di filter. Untuk saat ini, untuk menyederhanakan beberapa hal, mari kita asumsikan
sehingga s2 dalam persamaan 6.14 diabaikan. Kita dapat menulis magnitudo dan tanggapan
fase sebagai
|Vout
Vin
| =
Rf
Ri√
1 + [ω CRf + ω
ωu
(1−Rf/Ri)]2
, 6
Vout
Vin
= −tan−1[ω.CRF + ω
ωu
(1− Rf
Ri
)] (6.15)
Contoh soal 6.2 Misalkan filter orde pertama dirancang berdasarkan topologi pada gambar
6.6, di mana (ωu = 10/RfCdanRf/RI). Dengan asumsi ω
2  ωu/CRF , beri komentar
bagaimana magnitudo dan tanggapan fase dari filter akan terpengaruh oleh op-amp terbatas,
fu.
Kesatuan frekuensi gain op-amp hanya 10 kali lebih besar dari bandwidth filter. Ini berarti
loop tertutup bandwidth op-amp (dengan gain 10) adalah sama dengan bandwidth yang di-
inginkan dari filter. Bandwidth gain sebesar 10 dari rangkaian op-amp adalah fu/10, yang di
sini adalah sama dengan frekuensi filter 3 dB yang ideal dari 1/2 pi RFC . Besarnya respon
filter dapat ditulis sebagai
|Vout
Vin
| =
Rf
RI√
1+[(ω
CRF
10
)]2
dan6 Vout
Vin
= − arctan[ω CRF
10
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Yang mana terlihat frekuensi 3 dB pada filter hilang dengan faktor 10.
Maksud dari contoh di atas, dalam desain umum lowpass filter, untuk meminimalkan efek
terbatas dari op-amp, fu nilai yang rendah loop tertutup gain DC harus digunakan. Dalam
diskusi yang tersisa mari kita asumsikan RF/RI = 1, sehingga Persamaan bisa disederhanakan
menjadi
Vout
Vin
=
1
CRF
ωu
.S2 + S.CRF + 1
(6.16)
Kutub fungsi transfer ini terletak di
sp1,p2 =
−CRF ±
√
(CRF )
2 − 4CRF
ωu
2 · CRF
ωu
(6.17)
Perlu dicatat jika ωu → ∞ , maka sp1 = ∞ , dan sp2 = −1/CRF ( posisi kutub ideal, lihat
gambar 6.1).
Untuk mendapatkan beberapa ide dari op-amp yang dibutuhkan fu (ωu = 2pifu), mari kita
asumsikan bahwa kita ingin kutub bervariasi tidak lebih dari 1% dari lokasi yang ideal karena
bandwidth op-amp yang terbatas
−1
CRF
=
99
100
·
−CRF −
√
(CRF )
2 − 4CRF
ωu
2 · CRF
ωu
(6.18)
Dapat ditulis kembali menjadi
1.01 =
ωu · CRF
2
− 1
2
√
(ωu · CRF )2 − 4 (ωu · CRF ) (6.19)
Jika x = ωu.CRF , maka kita perlu untuk memecahkan
x−
√
x2 − 4x = 2.02 (6.20)
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mengetahui x adalah positif dan jauh lebih besar dari satu (ωu  1/CRF ) . Memecahkan
persamaan 6.20 untuk x, menghasilkan x = 100. Ini berarti kesatuan frekuensi gain op-amp
harus 100 kali lebih besar dari filter f3dB dalam rangka untuk variasi dari frekuensi ini (ku-
tub) menyimpang kurang dari 1% dari ideal. Jika kita dapat menahan penurunan 10% pada
frekuensi cutoff filter, maka fu hanya perlu menjadi 10 kali lebih besar dari filter f3dB. Jelas,
dari Persamaan 6.14, respon frekuensi orde pertama filter sebenarnya orde kedua ketika gain
bandwidth op-amp produk fu adalah faktor. Oleh karena itu, bentuk dari tanggapan magni-
tudo dan fase akan menyimpang dari orde pertama bentuk yang ideal dilihat pada Gambar.
6.1 sehingga kita dapat menarik dua kesimpulan yang sangat praktis. Pertama, bahkan ji-
ka mungkin untuk membuat resistor dan nilai kapasitor yang tepat, keterbatasan bandwidth
terbatas op-amp masih mungkin memerlukan penggunaan tuning ketika penyaringan dengan
aktif-RC integrator berbasis filter. Tuning akan terdiri dari menambahkan atau menghapus
resistor dan kapasitor untuk menyesuaikan frekuensi cutoff yang tepat filter (menambahkan /
menghapus elemen baik menggunakan sekering atau, jika mungkin, switch MOSFET). Kedua,
op-amp fu harus setidaknya 10 kali lebih besar dari frekuensi cutoff (f3dB) dari filter (sekali
lagi dengan asumsi gain loop tertutup
DC, yaitu RF/RI = 1). Ini adalah ”Rule-of-Thumb” secara umum. Presisi filter (pen-
definisian magnitude dengan baik dan tanggapan fase) akan membutuhkan op-amp bandwidth
yang lebih luas. Perhatikan contoh berikut.
Contoh Soal 6.3 Ulangi Contoh 6.1 jika sebuah op-amp digunakan dengan gain DC dari
10.000 dan fu dari 10 MHz.
Karena op-amp AOLDC adalah 10.000 dan fu = 10MHz, op-amp loop terbuka f3dB adalah
1 kHz (lihat Gambar 34.21). Kita dapat menggunakan rangkaian yang ditunjukkan pada
gambar 6.8 dalam simulasi SPICE untuk model sebuah op-amp dengan terbatas fu.RC pada
gambar 6.8 dipilih untuk memberikan sebuah op-amp loop terbuka f3dB dari 1 kHz.
Frekuensi 3-dB dari filter diuraikan dalam contoh 6.1, di bawah kondisi ideal, adalah 1,59 MHz.
Karena kesatuan frekuensi gain op-amp hanya 10 MHz, kita berharap, dariPlain Layou6.16M
op-amp dapat mempengaruhi respon frekuensi filter. Gambar 6.9 menunjukkan hasil simulasi
dengan menggunakan model op-amp gambar. 6.8. Dengan membandingkan Gambar 6.9
dengan Gambar 6.5 kita melihat perbedaan di kedua magnitude dan tanggapan fase dari
filter. Tanggapan magnitudo Gambar 6.9 awalnya 20 dB / dekade di bawah 1,59 MHz yang
ideal. Sekitar 10 MHz transisi respon sampai 40 dB / dekade. Jelas ini lebih cepat dari dari
kutub loop tertutup op-amp. Keterbatasan perilaku dari op-amp, ketika melihat hanya pada
respon magnitudo, mungkin diterima di filter lowpass. Namun, tidak diterima di filter lainnya
(highpass filter, misalnya).
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Gambar 6.8. Model SPICE dari sebuah diferensial input/output op-amp dengan input terbatas
Gambar 6.9. Respon magnitude dan fasa filter orde pertama pada gambar 6.4 jika R=10k
dan C=10pF menggunakan opamp dengan frekwensi unity gain 10
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Gambar 6.10. Penambahan resistansi hingga 100k dan penggambaran ulang gambar 6.9
Gambar 6.10 menunjukkan apa yang terjadi jika kita mengurangi frekuensi filter 3 dB
sebesar 159 kHz dengan meningkatkan resistor sebesar 100k. Formula V {in+} − V {in−}
linier untuk perbedaan tegangan input yang besar,an op-amp jauh lebih besar daripada dengan
filter yang mempengaruhi respon frekuensi rangkaian. Tanggapan magnitudo mulai jatuh di
-40 dB / dekade pada frekuensi gain op-amp, fu, dari 10 MHz. Juga terlihat pada Gambar
6.10 adalah respon fase dari filter. Fase respon Op-amp (loop tertutup), yang mulai bergulir
dari satu dekade di bawah fu ,hasil dalam pergeseran fasa akhir dari filter mendekati -180
derajat.
Untuk memodelkan efek dari bandwidth op-amp yang terbatas pada frekuensi respon filter
aktif-RC kita dapat menambahkan sebuah kutub untuk fungsi transfer ideal. Dengan asumsi
gain di passband (lihat Persamaan 6.3.) Menghasilkan
Vout (f)
Vin (f)
=
1
1 + s/G
·
tidak diinginkan︷ ︸︸ ︷
1
1 + j f
fu
(6.21)
Hasil ini bisa digunakan pada contoh sebelumnya untuk memprediksi bagaimana op-amp mem-
pengaruhi perilaku filter. Jika filter memiliki gain (¿ 1) di pass-band, kita dapat memodifikasi
persamaan ini untuk membaca
Vout (f)
Vin (f)
=
1
G2
1 + s
G1G2
·
tidak diinginkan︷ ︸︸ ︷
1
1 + j f
G2·fu
(6.22)
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Gambar 6.11. Estimasi nilai SNR maksimum dari sebuah filter RC aktif
Untuk filter orde tinggi kita kalikan respon frekuensi yang diinginkan dengan istilah yang tidak
diinginkan itu respon (op-amp) untuk setiap op-amp digunakan di sirkuit. Jelas, ini membatasi
urutan filter (batas jumlah op-amp digunakan di sirkuit; filter orde pertama menggunakan satu
op-amp, filter orde kedua menggunakan dua op-amp, dll). Hal ini terutama berlaku jika filter
memiliki passband mendekati fu dari op-amp digunakan.
Aktif-RC SNR
Dengan mempertimbangan filter aktif-RC tunggal akhir yang ditunjukkan pada gambar 6.11.
Mari kita sumsikan op-amp ideal dengan tegangan output RMS maksimum V DD/
(
2
√
2
)
.
Input RMS -disebut dearau dari filter, dengan asumsi noise termal mendominasi bandwidth,√
kT/C,. Filter SNR ini dapat ditulis sebagai
SNR = 20 · log V DD/
(
2
√
2
)√
kT/C
= 10 · log V DD
2/8
kT/C
(6.23)
Hasil ini tidak boleh terlalu menarik pada saat ini. Seperti telah kita lihat, ukuran peng-
gabungan kapasitor secara mendasar mengatur SNR dalam integrator yang berbasis konverter
data atau modulator.
Tapi pertimbangkan hal berikut: energi listrik maksimum yang tersimpan dalam kapasitor
digunakan dalam integrator adalah
Maksimum energi listrik =
1
2
C ·
(
V DD
2
)2
(6.24)
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Persamaan 6.23 dapat ditulis kembali menjadi :
SNR = 10 · log V DD
2/8
kT/C
= 10 · log
1
2
C · (V DD
2
)2
kT
= 10 · log energi listrik
energi termal
(6.25)
Persamaan ini juga dapat digunakan untuk memperkirakan rentang dinamis mendasar, DR,
dari filter. Artinya, kita bisa memperkirakan dengan asumsi DR = SNR. Perkiraan yang lebih
akurat DR adalah rasio signal-to-noise ditambah distorsi yang diukur, SNDR. Praktis, DR
mendekati 90 dB (15 bit) dapat dicapai dengan menggunakan filter aktif-RC dengan resistor
polisilikon yang baik (untuk menghindari koefisien tegangan besar nonlinier terkait dengan
resistor menyebar atau ditanamkan) dan kapasitor linear. Bandwidth mendekati 50 MHz,
dengan asumsi fu op-amp 500 MHz yang digunakan, dapat dicapai.
6.1.3 Integrator MOSFET-C
Sekarang mari kita melihat variasi dari filter aktif-RC dimana resistor diganti dengan MOS-
FET. Gambar 6.12 menunjukkan filter MOSFET-C. Agar MOSFET berperilaku sebagai resis-
tor mereka harus tetap di wilayah triode. Menggunakan perangkat length yang panjang mem-
bantu memastikan operasi triode. Karena MOSFET beroperasi seperti resistor, kecepatan
mereka tidak diatur oleh tegangan gate-source atau panjang channel, seperti ditunjukkan
dalam Persamaan 6.20. Namun, linearitas dari resistor MOSFET masih sangat penting seperti
untuk dimungkinkan bahwa MOSFET akan memperkenalkan kutub parasitic ke dalam respon
frekuensi filter karena hambatan didistribusikan / kapasitansi saluran (Gambar 6.12). Untuk
sinyal masukan yang besar, resistor aktif MOSFET menjadi nonlinier, sehingga filter dengan
SNDRs sekitar hanya 40 dB. Bandwidth dari filter MOSFET-C sejajar dari filter aktif-RC.
Kita mungkin mempertanyakan kegunaan dari filter MOSFET-C dengan SNDR yang
hanya 40 dB. Jelas filter ini hanya akan digunakan dalam sistem konversi data menggunakan
resolusi enam bit atau kurang (36 dB DR) atau dalam sistem yang proses sinyal waktu kon-
tinyu. Keuntungan besar dari filter ini dibandingkan filter aktif-RC adalah kemampuannya
untuk di-tune. Tuning filter aktif-RC memerlukan penambahan atau penghapusan, melalui
switch atau sekering, resistor atau kapasitor secara paralel atau seri dengan resistor dan ka-
pasitor yang ada. Tuning filter MOSFET-C ditunjukkan pada Gambar. 6.12 dapat dicapai
dengan menyesuaikan ke atas atau ke bawah Vtune. Jika kita mengasumsikan perilaku panjang
channel, kita dapat menulis resistensi dari MOSFET dalam hal Vtune (dengan asumsi input
yang umum-mode tegangan dari op-amp adalah 0) sebagai
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Gambar 6.12. Filter MOSFET-C orde pertama
RH =
1
KP · W
L
Vtune − VTHN − VDS︸︷︷︸
=Vin
 (6.26)
Arus yang melalui M1 pada gambar 6.12 adalah
Vin+
Rn1
= Vin+ ·KP · W
L
(Vtune − VTHN − Vin+) (6.27)
Beberapa perbaikan dalam linearitas suatu resistor MOSFET, misalnya 10 dB (mengakibatkan
SNDR 50 dB), dapat dicapai dengan memanfaatkan sepenuhnya sinyal yang tersedia seimbang
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Gambar 6.13. Melinearkan resistor MOSFET
di sirkuit. Pertimbangkan untuk mengganti Ml pada Gambar 6.12 dengan sepasang MOSFET,
M1A dan M1B, ditunjukkan pada Gambar 6.13. Arus yang dihasilkan sekarang adalah
Vin+
Rn1A
+
Vin−
Rn1B
= KP.
W
L
gbr[Vin+(Vtune − VTHN − Vin) + Vin−(Vtune− − VTHN − Vin−)] (6.28)
Dengan mengetahui Vin+ = −Vin− dan memberi Vtune = Vtune+−Vtune−, kita dapat menuliskan-
nya sebagai arus ekuivalen melalui M1 menjadi
Vin+
Rn1
= Vin+ ·KP · W
L
· Vtune (6.29)
Hasilnya adalah bahwa perilaku nonlinier resistensi channel MOSFET akibat pembatalan
mengubah tegangan drain-source ke urutan pertama. Gambar 6.14 menunjukkan pelaksanaan
orde pertama filter MOSFET-C menggunakan MOSFET linierisasi.
Mengapa Menggunakan Rangkaian Aktif (sebuah Op-Amp)?
Sebelum melangkah lebih jauh, mari kita menyadari bahwa kita bisa mendapatkanFrekuensi
sampling (frekuensi filter waktu diskrit- clock pada) adalah pasitor atau MOSFET / kapasitor
seperti yang kita dapatkan ketika kita menggunakan op-amp. Jadi, ”Mengapa menggunakan
op-amp?”. Jawaban atas pertanyaan ini datang ketika kita menyadari bahwa ketika sebuah
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Gambar 6.14. Filter MOSFET-C orde pertama menggunakan resistor MOSFET terlinearisasi
beban kapasitif atau resistif terhubung ke output dari filter (tanpa unsur aktif), perubahan
frekuensi perilaku. Menggunakan op-amp memungkinkan kita untuk menggerakkan sebuah
beban yang berubah-ubah (dengan alasan)kapasitif atau resistif. Menggunakan elemen aktif
juga akan memungkinkan kita untuk kaskade bagian orde pertama untuk menerapkan filter
orde tinggi.
6.1.4 Integrator Gm-c (Transconductor-C)
Pertama kali Kita jelaskan operasional-transkonduktansi amplifier, OTA. Gambar 6.15 me-
nunjukkan simbol skematik, kurva transfer, dan sebuah implementasi yang tepat untuk OTA
(berdasarkan diferensial diff-amp sepenuhnya). Transconductor-C, atau gm − C, filter yang
menggunakan rangkaian , transconductor, yang memberikan kurva perpindahan tegangan-
arus linier. OTA kita pada Gambar. 6.15 tidak berperilaku seperti transconductor melebihi
bagian dari rentang tegangan input tetapi menjadi nonlinier untuk perbedaan tegangan input
yang besar, Vin+−Vin−. Dengan meningkatkan panjang pasangan berbeda NMOS yang digu-
nakan dalam OTA, kita dapat meningkatkan jangkauan umum-mode linier dari OTA, sehingga
muncul seolah-olah sebuah transconductor. Masalah mendasar dengan meningkatkan panjang
dari pasangan berbeda MOSFET adalah peningkatan kapasitansi masukan OTA tersebut
(mempengaruhi lokasi kutub filter dan nol) dan, mungkin lebih fundamental, pengurangan
melekat dalam fT MOSFET. Kapasitansi parasitic MOSFET memperkenalkan kutub para-
sitic ke dalam fungsi transfer filter.
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Gambar 6.15. Implementasi dari sebuah OTA dan kurva transfer
Sebelum membahas masalah ini secara lebih detail mari kita lihat sebuah batasan penting
filter gm − C, yaitu fakta bahwa tegangan input transconductor itu harus bervariasi. Dalam
aplikasi presisi tegangan input harus tetap konstan karena roll-off terkait dengan penguat
CMRR (kecuali, tentu saja, tegangan common mode dapat dipertahankan pada nilai yang
tepat). Hal ini membatasi SNDR dari filter gm-C sekitar 50 dB. Sekali lagi, tidak terlalu
berguna jika digunakan sebagai filter antialiasing atau rekonstruksi kecuali resolusi sistem
adalah kurang dari delapan bit (48 dB SNR). Filter gm − C ditemukan penggunaannya yang
luas pada sinyal pemrosesan waktu kontinu.
Kita dapat hubungkan input tegangan yang berbeda dengan output tegangan yang berbeda
untuk rangkaian pada Gambar 6.15a menggunakan
Vout+ − Vout− = Iout+
jωC
=
Iout+
jωC
=
gm (Vin+ − Vin−)
jωC
(6.30)
Dimana, sebagai contoh, Vout+ = Vout+ (f), adalah frekuensi domain representasi dari tegangan
output Vout+ (t) . Membandingkan hasil ini dengan Persamaan (6.5), kita dapat menggunakan
teknik desain yang sama jika kita membutuhkan
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Gambar 6.16. Implementasi filter orde pertama menggunakan transkonduktansi
G =
1
RC
=
gm
C
atau f3db =
G
2pi
(6.31)
Manfaat besar dari filter gm−C dibandingkan filter aktif-RC adalah kemampuan untuk men-
tune filter dengan menyesuaikan transconductor gm.
Rangkaian Gambar 6.15a menerapkan integrator, seperti halnya sirkuit aktif-RC Gam-
bar. 6.3. Namun, seperti yang terlihat pada Gambar. 6.2, kita juga perlu menerapkan
blok penjumlahan di filter orde pertama. Untuk mencapai tujuan dari penerapan blok pen-
jumlahan, pertimbangkan rangkaian transconductor yang ditunjukkan pada Gambar 6.16a.
Arus keluaran dari transconductor tunggal, seperti yang ditunjukkan pada gambar, adalah
gm (Vin+ − Vin−) .
Kita bisa jumlahkan arus ini dengan keluaran arus dari transconductor kedua untuk menerap-
kan blok penjumlahan pada Gambar. 6.2. Seperti yang terlihat pada Gambar 6.16b, output
dari dua OTA digabungkan, sehingga output arus dari setiap transconductor dikurangi. Den-
gan asumsi masing-masing transconductor memiliki transkonduktansi yang sama, kita dapat
menulis
gm (Vin+ − Vin−)− gm (Vin+ − Vin−)− jωC (Vout+ − Vout−) = 0 (6.32)
atau
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Vout+ − Vout−
Vin+ − Vin− =
1
1 + jωC · 1
gm
(6.33)
Jika transconductors memiliki gms yang berbeda, kita dapat merancang filter dengan DC gain
(lihat Soal 6.10), yang dapat dicirikan dengan menggunakan Persamaan 6.8.
Contoh soal 6.5
Ulangi contoh soal 6.1 menggunakan filter gm − C dengan gm sama dengan 100 µ A/V .
Untuk mensimulasikan transconductor menggunakan SPICE, sumber tegangan yang dikenda-
likan saat ini dapat digunakan seperti yang terlihat pada Gambar 6.17. Untuk mengatur
output tegangan Common-mode untuk VCM dalam simulasi, kita menambahkan resistor be-
sar (yang nilainya dapat diubah untuk mensimulasikan secara terbatas, nonideal, resistansi
output dari OTA) yang terhubung ke VCM . Tidak menggunakan resistor setelah melihat
Gambar. 6.16 akan menghasilkan tegangan common mode yang diketahui pada input kedua
transconductor.
Untuk memiliki waktu konstan yang sama, dan dengan demikian lokasi kutub, seperti
di contoh 6.1, mari kita menetapkan nilai kapasitor, dalam skema rangkaian pada Gambar
6.16 sebesar 10 pF. Nilai transconductance, 1/gm, adalah 10k. Hasil simulasi ditunjukkan
pada Gambar 6.18. Seperti yang kita harapkan, bentuk berikut, tepatnya, bahwa dari filter
aktif-RC di Gambar 6.5. Juga, meskipun tidak ditampilkan, respon fase cocok juga.
Pertimbangan Feedback Mode-Umum
Dalam sebagian besar high gain OTA kita, kita menggunakan beban kapasitansi untuk
mengkompensasi amplifier. kapasitansi kompensasi Ini baik itu normal, ke depan, jalur sinyal
diferensial serta jalur CMFB. Meninjau Gambar. 6.15, kita melihat bahwa kapasitansi dalam
bagian (a) memang tidak memberikan beban untuk sinyal diferensial. Namun, setiap sinyal
yang umum bagi kedua output (sinyal common-mode) tidak menyebabkan perpindahan arus
mengalir melalui kapasitor. Karena kedua sisi perubahan kapasitor pada tingkat yang sama
untuk sinyal mode umum, perubahan tegangan kapasitor adalah nol. Hal ini dapat mengak-
ibatkan loop CMFB tidak stabil. Gambar 6.19 menunjukkan bagaimana kita akan memecah
kapasitor pada Gambar. 6.15 menjadi dua komponen untuk memberikan beban yang sama
untuk diferensial dan sinyal mode umum. Dapat kita tulis menjadi
Vout+
1/jω2C
= Iout+ = Iout− =
−Vout−
1/jω2C
(6.34)
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Gambar 6.17. Pemodelan transkonduktor ideal pada SPICE dengan menggunakan Voltage-
controlled current source
Gambar 6.18. Hasil simulasi contoh soal 6.5
INTEGRATOR BERBASIS FILTER CMOS 407
Gambar 6.19. Memperlihatkan cara mem break up kapasitor untuk menyediakan beban bagi
rangkaian CMFB
Iout+ = gm (Vin+ − Vin−) = Iout− (6.35)
Vout+ − Vout−
Vin+ − Vin− =
gm
jωC
(6.36)
dimana mempunyai hasil yang sama dengan persamaan 6.30
Sebuah transconductor pada gambar 6.20, dapat diimplementasikan dengan menggunakan
eliminasi noise mode umum. Untuk meningkatkan jangkauan masukan mode umum, panjang
dari INV1 dan INV2 dapat ditingkatkan seperti pada diff-amp di gambar 6.15. Ini, sekali
lagi, menurunkan lokasi kutub parasitic yang diperkenalkan ke dalam respon transconductor.
Catatan, di sirkuit ini, bahwa selain pasokan listrik dan tegangan tuning, hanya ada dua set
node: masukan dan node keluaran. Hal ini memungkinkan kapasitansi transconductor untuk
menjumlahkan dengan kapasitansi beban dan pengaturan keluar.
6.1.5 Discrete-Time Integrator
Gain dari DAI adalah
Vout (z)
Vin (z)− Vout (z) =
C1
CF
· z
−1
1− z−1 (6.37)
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Gambar 6.20. Transkonduktor frekwensi tinggi
dengan mengetahui
z = ej2pi
f
fs dan ejθ = cos θ + j sin θ (6.38)
dapat ditulis
Vout (z)
Vin (z)− Vout (z) =
C1
CF
· 1(
cos 2pi f
fs
− 1
)
+ j sin 2pi f
fs
(6.39)
Frekuensi sampling (frekuensi filter waktu diskrit- clock pada) adalah fs, sedangkan frekuensi
input filter diberi label f. Jika kita memerlukan f  fs (katakanlah setidaknya enam belas
kali lebih sedikit) di mana cos 2pi f
fs
≈ 1 dan sin 2pi f
fs
≈ 2pi f
fs
, maka kita dapat menulis ulang
Persamaan 6.39 sebagai
Vout (z)
Vin (z)− Vout (z) =
C1
CF
· z
−1
1− z−1 ≈
C1
CF
· fs
j2pif
= G · 1
s
(6.40)
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Gambar 6.21. Blok diagram dari sebuah integrator berbasis lowpass filter (a)waktu kontinyu
(b)waktu diskrit ekivalen
dimana
G =
C1
CF
· fs = 1
CFRsc
dan f3dB =
G
2pi
(6.41)
Dengan menempatkan gain dari integrator dalam bentuk yang sama seperti Persamaan (6.4).
Rsc =
1
CI · fs =
Ts
CI
(6.42)
Kitai gunakan fclk untuk menunjukkan frekuensi clock gelombang kotak yang digunakan den-
gan filter (bukan fs yang digunakan di sini). diagram blok yang sama untuk filter orde pertama
menggunakan CAI dan menggunakan DAI ( sekali lagi dengan asumsi f  fs) yang diband-
ingkan dengan gambar 6.21.
Contoh soal 6.6
Gambarlah implementasi berbasis DAI (diaktifkan-kapasitor) filter orde pertama dengan
karakteristik seperti yang ada di contoh soal 6.1. Gunakan SPICE untuk mensimulasikan
rancangan.
Skema rangkaian filter ditunjukkan pada Gambar 6.22. Di sini kita asumsikan frekuensi clock
dari filter adalah 100 MHz. Jika kapasitansi umpan balik, CF adalah 10 pF, ukuran kapasitor
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Gambar 6.22. Switch Capacitor, filter orde pertama seperti dideskripsikan pada contoh soal
soal 6.1, Untuk keterangan lebih lanjut mengenai topologi DAI yang digunakan pada filter ini
input, Cp, kemudian, dari Persamaan 6.42 dan dengan mengetahui RSC adalah 10k, 1 pF.
filter frekuensi 3dB adalah 1/2piRSCCF = 1.59MHz. Karena komponen domain waktu (clock)
filter, kita tidak dapat menggunakan analisis AC untuk simulasi SPICE. Mari kita beri input
1 V peak to peak gelombang sinus ke filter pada 1,59 MHz dan verifikasi output dari filter
sebesar 3 dB ke bawah (0.707 V peak to peak). Hasilnya terlihat pada Gambar 6.23.
Mari kita bahas bagaimana fungsi transfer yang tepat dari DAI pada Gambar 6.22. Ki-
ta melihat pada Gambar 6.22 bahwa output dimasukkan kembali ke input-Memang melalui
switch terkontrol φ1. Hasilnya apakah output Itu, melalui loop umpan balik, yang terlihat
satu clock siklus penundaan, z−1. Output diasumsikan pada falling edge φ2 selama setiap
siklus clock. Karena itu, masukan, yang diatur pada falling edge φ1 , melihat hanya setengah
penundaan jam siklus, z−1/2. Ini berarti bahwa DAI pada Gambar
refgbr 35.22 benar-benar mempunyai fungsi transfer
Vout (z) =
C1
CF
· z
−1
1− z−1 ·
[
Vin (z) · z1/2 − Vout (z)
]
(6.43)
Jika kita berpikir input sinyal yang datang setengah clock siklus sebelumnya, maka perbedaan
hanya dalam fungsi transfer di sini, bila dibandingkan dengan waktu kontinu yang setara
dan asumsi f  fs , adalah perbedaan fase kecil. Kita bisa menunda sinyal masukan yang
memiliki siklus clock yang full dengan menambahkan switch yang dikendalikan φ1 , pada
output filter. Namun, karena switch ini dapat merupakan bagian dari filter berikutnya, kita
tidak melanjutkan diskusi ini.
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Gambar 6.23. Output rangkaian switch kapacitor pada gambar 6.22
Gambar 6.24. Implementasi umum dari lowpass filter orde pertama
Contoh soal 6.7
Gambarlah implementasi switch-kapasitor dari filter lowpass (orde pertama) waktu diskrit
yang ditunjukkan pada Gambar 6.24.
Implementasi ini terlihat pada Gambar 6.25. Beberapa koefisien, dapat dilihat pada per-
tanyaan 6.12 ,adalah
G1 =
CI1
CF
· fs dan G2 = CI2
CF
· fs · 1
G1
=
CI2
CI1
(6.44)
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Gambar 6.25. Implementasi dari blok diagram pada gambar 6.24
DC gain, seperti terlihat pada gambar 6.8 diatur oleh rasio CI2 ke CI1 (1/G2), dan frekuensi
filter 3 dB adalah
f3dB =
G1G2
2pi
(6.45)
Sebagai catatan DAI yang digunakan pada filter ini mempunyai fungsi transfer
Vout (z) =
z−1
1− z−1 ·
[
CI1
CF
· Vin (z) · z1/2 − CI2
CF
· Vout (z)
]
(6.46)
Manfaat besar dari filter berbasis switch-kapasitor dalam kenyataannya filter kutub dan
nol ditentukan oleh rasio kapasitor dan frekuensi clock eksternal (yang sering frekuensinya
tepat karena diatur oleh osilator metoda kristal). Tuning tidak diperlukan. Dengan membuat
frekuensi clock beragam dapat mengatur karakteristik filter secara tepat untuk adaptif filter
(mengubah karakteristik filter sambil jalan). Filter switch-kapasitor dengan SNDRs di Range
90 dB telah dicapai pada frekuensi audio. SNDRs dalam kisaran 60-70 dB telah dicapai ketika
filter beroperasi dalam kisaran MHz.
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Dalam contoh sebelumnya kita gunakan dua op-amp yang ideal tidak memperhatikan alias-
ing potensial yang dihasilkan dari operasi sample and hold analog pada masukan filter. Kita
turunkan beberapa persyaratan yang ditempatkan di open Ioop gain op-amp dan unity-gain
frekuensi untuk data yang diberikan oleh resolusi konverter (yang mudah dapat dikonversi ke
SNR untuk posisi ideal. Antialiasing filter analog, AAF, (yaitu, filter waktu tidak diskrit)
harus digunakan untuk menghapus sinyal alias potensial sampling sebelumnya. Seperti peng-
gunaan noise-membentuk modulator- berbasiskan konverter data dan dalam kenyataannya
frekuensi sampling, fs, jauh lebih besar dibandingkan input frekuensi yang memungkinkan dari
desain AAF. Memang, resistansi dari switch MOSFET yang digunakan dengan mengkombin-
mbinasikan dengan input switch capacitance (CI) membentuk filter lowpass. Filter ini dapat
berfungsi sebagai filter switch -kapasitor AAF.
Sebuah Catatan Penting
Jika kita berhenti sejenak dan berpikir tentang filter yang dibahas dalam bab ini, kita sampai
pada kesadaran bahwa semua memerlukan komponen analog yang tepat. Kecepatan tinggi,
op-amp dengan bandwidth lebar dan / atau komponen dengan pencocokan yang tepat atau
mutlak diperlukan. Kita mungkin berpendapat ini akan menjadi alasan untuk memfokuskan
diskusi kita pada filter digital (filter hanya menggunakan multiplier saja, delay, dan adder)
bukan filter yang menggunakan komponen analog. Namun, filter digital tidak dapat menyaring
sendirian saja sebuah sinyal gelombang analog tanpa terlebih dahulu menjalankan ADC. Se-
lanjutnya, filter digital tradisional itu menggunakan multiplier untuk tujuan yang umum pada
kecepatan yang wajar bisa sangat besar (mengambil area tata letak yang signifikan). Ja-
di lebar sebenarnya-tidak harus dalam prakteknya sebuah aplikasi filter untuk tujuan yang
umum. Tujuan khusus chip telah dipabrikasi secara khusus untuk filter digital (Digital Signal
Processing (DSP) atau pengolahan sinyal digital).
Pada titik ini kita harus ingat alasan membahas keseluruhan bab, adalah Mengurangi
penempatan persyaratan komponen-komponen analog di rangkaian. Bukankah logis kemudian
Mencoba untuk menggabungkan suara-membentuk dengan Murni digital penyaringan untuk
desain masa depan interface analog?
Jelas jawabannya adalah ”Ya”, namun, seperti Disebutkan Di atas, kita memiliki beber-
apa keberatan. Sementara MENUNTUT dihasilkan dan antarmuka sampai Will pada presisi
lebih rendah dari sirkuit analog, kita butuhkan untuk (1) Mengembangkan filter digital Itu
Jangan Mengandalkan pengganda kompleks. Para perkalian kita menggunakan Harus Seder-
hana, Mungkin membutuhkan tahun penambah tambahan, atau sepele (shift) perkalian. Juga
kami butuhkan untuk menggunakan filter digital untuk tidak hanya menyaring sinyal input ke
tujuan (2) menyaring kebisingan hadir modulasi di output dari modulator NS. Kami menggu-
nakan sebuah quantizer tunggal-bit dalam Mayoritas contoh. Untuk antarmuka analog umum
(Dimana kita menggunakan ”antarmuka analog” untuk Tunjukkan Kedua konversi analog-
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ke-digital dan penyaringan), sampai dengan 60 dB DR telah pilihan yang lebih baik adalah
dengan menggunakan multibit quantizer .Kita mengatakan ”lebih baik ” untuk menunjukkan
bahwa kita dapat mencapai DR lebih tinggi pada rasio oversampling lebih rendah bila meng-
gunakan modulasi multibit. Kita secara singkat akan membahas jenis antarmuka pada akhir
bab ini. Untuk saat ini mari kita menunjukkan bagaimana filter pada Gambar 6.21b dapat
diimplementasikan sebagai filter digital murni. Ini juga akan memungkinkan kita untuk men-
dapatkan fungsi transfer yang tepat dari filter Gambar 6.22 ketika frekuensi masukan besar
(dimana DAI tidak berperilaku seperti CAI, seperti ditunjukkan oleh persamaan 6.40.
Respon Frekuensi yang Tepat dari Filter Waktu Diskrit Digital Orde Pertama (atau SC Ideal)
Gambar 6.26 menunjukkan kesetararaan digital dari gambar 6.21a dan 6.21b. Kita telah
mengganti rasio kapasitor, CI/CF , dengan variabel A pada gambar. Untuk menentukan fungsi
transfer kita dapatkan :
Vout (f) = A ·
[
Vin (f)− Vout (f) · z
−1
1− z−1
]
(6.47)
atau
Vout (f)
Vin (f)
=
Az−1
Az−1 + 1− z−1 =
A
z − (1− A) (6.48)
Gambar 6.27 menunjukkan plot z-plane dan respon magnitude untuk filter orde pertama ini.
Mengingat semua filter digital memiliki respon frekuensi periodik (periode fs atau satu revolusi
lengkap sekitar lingkaran satuan), kita dapat membandingkan respon filter ini dengan filter
pada contoh sebelumnya. Untuk melakukannya mari kita asumsikan fs = 100 MHz dan dari
persamaan (6.41) didapatkan :
f3dB =
Afs
2pi
= 1.59MHz =
0.1 · 100MHz
2pi
yaitu A = 0.1 (6.49)
Kita dapat menuliskan kembali respon magnitude dari persamaan (35.48) menjadi
∣∣∣∣VoutVin
∣∣∣∣ = A√
(cos 2pif/fs − 1 + A)2 + sin2 2pif/fs
(6.50)
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Gambar 6.26. Blok diagram digital dari integrator berbasis lowpass filter
Gambar 6.27. Representasi bidang z dan respon magnitud dari filter digital orde pertama
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Gambar 6.28. Respon magnitude dari waktu diskrit dari filter orde pertama pada gambar
6.26 dengan A=0.1
Gambar 6.28 menunjukkan respon dari filter orde pertama diskrit-waktu (atau filter SC ideal,
yaitu, tidak ada mendominasi pole, op-amp). Redaman maksimum filter terjadi pada f/ 2
atau 50 MHz dan dari gambar 35.27 dengan A = 0,1; 0,0526 atau - 25,6 dB.
6.2 Topologi-Topologi Filter
Pada bagian ini kita sajikan beberapa blok pembangunn dasar filter menggunakan integrator.
Sementara kita menunjukkan implementasi analog kontinu dari filter ini, fokus kita, dalam
persiapan untuk bagian berikutnya yang meliputi kombinasi dari modulator NS dan filter
digital yang hasilnya akan digunakan untuk merancang filter digital.
6.2.1 Fungsi Transfer Bilinear
Dengan mempertimbangkan diagram blok dari orde pertama filter yang umum ditunjukkan
pada Gambar 6.29. Kita dapat hubungkan output filter dengan input menggunakan
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Gambar 6.29. Implemantasi fungsi alih bilenear menggunakan integrator
[Vin (f) · [1 + sG3]−G2 · Vout (f)] · G1
s
= Vout (f) (6.51)
atau
Vout (f)
Vin (f)
=
1
G2
·
1 + s
1/G3
1 + s
G1G2
(6.52)
Fungsi transfer filter ini yang disebut ”bilinear” karena merupakan rasio dari dua fungsi
linier. Menggunakan topologi ini kita dapat menerapkan lowpass, allpass (digunakan untuk
fase pergeseran), dan filter highpass (dengan mengingat bahwa filter highpass akhirnya akan
berubah menjadi respon bandpass filter karena dari rolloff frekuensi op-amp atau transcon-
ductor yang tinggi). Lokasi filter pole menjadi
f3dB,pole =
G1G2
2pi
(6.53)
Sementara filter zero ditempatkan pada
f3dB,zero =
1
2piG3
(6.54)
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Gambar 6.30. Implementasi dari sebuah filter RC aktif fungsi alih bilinear
Penguatan filter pada DC, pada semua kasus menjadi
ADC =
1
G2
(6.55)
Imlementasi Aktif-RC
Implementasi aktif-RC dari fungsi transfer bilinear terlihat pada Gambar 6.30. Sekali lagi,
seperti yang disebutkan sebelumnya, fungsi transfer aktif-RC yang dihasilkan mengalami pen-
gulangan yang lemah dari satu proses yang berjalan ke berikutnya. Konstanta waktu RC
harus disetel, on-chip, dengan sekering (atau switch) dan menambahkan / menghapus resistor
atau kapasitor. Perhatikan bagaimana penjumlahan ini dilaksanakan dengan mengubah input
/ output tegangan ke arus. Arus dijumlahkan pada input dari op amp-(yang tetap, idealnya,
pada tegangan common mode, VCM). Hal ini penting untuk dicatat baik dalam implementasi
aktif-RC dan switch kapasitor.
Kita tidak akan membahas pelaksanaan fungsi transfer MOSFET-C berbasis bilinear.
Harus jelas bahwa mengganti resistor pada Gambar 6.30 dengan MOSFET atau linierisasi
MOSFET (lihat Gambar 6.12-6.14) menyediakan implementasi MOSFET-C.
Implementasi Transconductor-C
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Gambar 6.31 menunjukkan implementasi fungsi transfer bilinear menggunakan tahapan
transconductor. Sekali lagi, seperti dengan filter aktif-RC, sinyal yang dijumlahkan dengan
menggunakan arus. Menjumlahkan arus pada hasil output node dalam
gm1 (Vin+ − Vin−)− gm2 (Vout+ − Vout−) + Vin+ − Vout−
1/s2c1
− Vout+
1/s2c2
= 0 (6.56)
dimana kita tahu dan Vin+ = −Vin−
Vin+
1/s2C1
=
2Vin+
1/sC1
=
Vin+ − Vin−
1/sC1
(6.57)
Menggunakan ekspresi ini, kita dapat menuliskan persamaan (35.56) menjadi
Akkhirnya
Vout+ − Vout−
Vin+ − Vin− =
gm1
gm2
·
1 + s
gm1/C1
s
gm2/(C1+C2)
(6.58)
Sangat penting untuk dicatat bahwa ketika melihat persamaan ini lokasi pole dan zero dapat
disesuaikan dengan mengubah setiap transconductor gm secara terpisah. Kemampuan un-
tuk menyesuaikan satu variabel dalam fungsi transfer filter dan hanya mengubah posisi pole
tunggal atau zero disebut ortogonal tuning.
Implementasi Switched-Capasitor
Implementasi Switched-kapasitor, SC, dari filter bilinear terlihat pada gambar 6.32. Filter ini
langsung berasal dari filter aktif-RC Gambar 6.30. Dari Persamaan. (6.42) kita dapat menulis
RI =
1
CI1 · fs dan RF =
1
CI2 · fs (6.59)
dan
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Gambar 6.31. Implementasi filter bilenear menggunakan transkonduktor
G1 =
CI1
CF
· fs, G2 = CI2
CI1
dan G3 =
CI3
CI1.fs
(6.60)
Perhatikan bagaimana, dalam filter diskrit-waktu ini, passband gain adalah CI3/CF ketika
filter dirancang untuk respon highpass (dan filter tidak lagi berperilaku seperti filter diskrit-
waktu). Gain di DC dalam segala situasi adalah CI1/CI2.
Implementasi Filter Digital
Untuk mengimplementasi perbedaan pada Gambar 6.29, rangkaian yang ditunjukkan pada
Gambar 6.33 dapat digunakan. Fungsi transfer dari filter adalah
1− z−1 = 1− e−j2pi ffs = 1− cos 2pi · f
fs
+ jsin2pi · f
fs
(6.61)
Dengan mengetahui Gambar 6.28 bahwa fungsi filter digital yang diinginkan (dengan karak-
teristik yang mirip dengan filter analog) ketika f  fs, kita dapat menulis (lihat Gambar
6.33)
G3D
(
1− z−1) ≈
GS︷︸︸︷
G3D
fs
·s (6.62)
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Gambar 6.32. Implementasi filter bilenear menggunakan switch capacitor
Gambar 6.33. Implementasi diferensiator digital
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Gambar 6.34 menunjukkan implementasi digital filter bilinear dari Gambar 6.29. Ini pent-
ing, pada titik ini, untuk melihat bagaimana implementasi waktu kontinu pada Gambar 6.29
secara langsung diterapkan pada Gambar 6.34. Secara khusus kitai mencatat bahwa
G1 = G1D · fs dan G3 = G3D
fs
(6.63)
sehingga
Vout (f)
Vout (f)
=
1
G2
·
1 + s
1/G3
1 + s
G1G2
=
1
G2
·
1 + j · f
fs(2piG3D)
1 + j · f
fsG1DG2/2pi
(6.64)
lokasi pole
f3dB,pole =
fsG1DG2
2pi
(6.65)
sementara lokasi zero adalah
f3dB,zero =
fs
2piG3D
(6.66)
Catatan dalam rangka untuk membuat filter kita menjadi berguna di mana perhatian frekuensi
jauh kurang dari frekuensi filter clocking, fs, pole dan lokasi zerol harus jauh kurang dari fs.
Artinya, dengan asumsi G2 = 1, dimana G1D ≪ 128 dan G3D ≫ 1.
Mari kita mencoba untuk menyederhanakan filter ini. Jika kita melihat pada fungsi trans-
fer, persamaan (6.64), kita melihat bahwa umpan balik, G2, cukup menyederhanakan skala
amplitudo fungsi transfer dan dapat digunakan untuk lebih menyesuaikan pole filter. Karena
kita dapat membuat skala amplitudo dari sinyal baik sebelum atau setelah filter, dan inde-
penden dari operasi filter, dan kita justru dapat mengatur pole dari filter menggunakan G1D,
kita bisa, tanpa kehilangan fungsi, mengatur G2 ke 1. Kitai kemudian dapat mengatur ulang
penjumlahan, penundaan, dan mengalikan blok, seperti yang terlihat pada Gambar 6.35.
Dengan menggunakan hasil dari gambar 6.35, representasi domain z dari fungsi alih dari pada
persamaan 6.64 sebagai
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Gambar 6.34. Implementasi digital dari fungsi alih bilinear
Vout(z)
Vin(z)
=
G1D (1 +G3D)
z − (1−G1D) 
z −G3D/ (1 +G3D)
z
(6.67)
Perhatikan bahwa untuk sebuah low pass filter dengan G3D yang diatur ke 0, persamaan ini
disederhanakan menjadi persamaan 6.48 denganA = G1D. Sebelum mencoba untuk menyeder-
hanakan implementasi filter yang terlihat pada Gambar 6.35 lebih lanjut, mari kita menun-
jukkan bahwa, memang, Persamaan 6.67 adalah setara dengan Persamaan. (6.64) ketika f ¡¡fs.
Hal ini akan sangat membantu untuk mengingat bahwa
z ≈ 1 + s
fs
and z−1 ≈ 1− s
fs
if f  fs or z ≈ 1 + s
fs
≈ 1
1− s
fs
≈ 1
z−1
if
s2
f 2s
≈ 0 (6.68)
dimana s = jω = j2pif Menuliskan kembali persamaan 6.67 dalam domain frekuensi mem-
berikan
Vout(f)
Vin(f)
=
G1D (1 +G3D)
1 + s
fs
− 1 +G1D 
[
1−
(
1− s
fs
)
G3D/ (1 +G3D)
]
(6.69)
=
1 + s
fs/G3D
1 + s
G1Dfs
=
1 + j. f
fs/(2piG3D)
1 + j. f
G1D.fs/2pi
(6.70)
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Gambar 6.35. Penyederhanaan implementasi digital dari bilinear filter
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Gambar 6.36. Rangkaian RC orde 1 sederhana
yang sama seperti persamaan 6.64 ketika G2 = 1.
Contoh soal 6.8
Buatlah sketsa rangkaian ekivalen filter digital dari rangkaian RC berikut ini. Asumsikan
clock dari digital filter adalah 100 MHz.
Dengan membandingkan fungsi alih pada gambar 6.36 dengan persamaan 6.70, dapat kita
lihat bahwa
G3D = 100ns→ G3D = 10 dan 1G1D.fs = 50ns→ G1D = 0.2
Selanjutnya kita dapat menggunakan salah satu filter pada gambar 6.35. Penggambaran
dari filter digital dapat dilihat pada gambar 6.37. Perkalian 1/2 dari fungsi alih dinolkan
dengan G1DG3D (=2). Untuk memverifikasi bahwa fiter pada gambar 6.37 berfungsi seperti
diharapkan pada DC, kita melihat bahwa output dari tahap pertama adalah 0,5 ketika input
adalah 0,1, dan output dari tahap kedua adalah 0,05 (dengan 0,5 pada input).
6.3 Bentuk Kanonik (bentuk standar) dari sebuah Fil-
ter Digital
Mempelajari pada gambar 6.37, kita mungkin berfikir untu dapat mengurangi ukuran filter
digital. Terlihat pada gambar ini bahwa dimungkinkan untuk menghilangkan unsur penun-
daan/delay yang kedua (register) dan menggunakan hanya penundaan tunggal. Hasil mod-
ifikasi ini terlihat pada Gambar 6.38. Secara intuitif kita akan berpikir bahwa respon fase
dari filter akan berubah karena, sekarang terdapat delay kurang secara seri dengan input dari
penambah kedua. Kita dapat menulis output sebagai
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Gambar 6.37. Filter digital dari contoh 6.8
Vout(z)
Vin(z)
= G1DG3D
[
1 +G3D
G3D
.
1
1− z−1 (1−G1D) −
z−1
1− z−1 (1−G1D)
]
(6.71)
atau
Vout(z)
Vmin(z)
= G1D (1 +G3D) .
z −G3D/ (1 +G3D)
z − (1−G1D) (6.72)
yang secara jelas merupakan respon yang sama seperti pada Gambar 6.35 atau Persamaan.
(6.67) kecuali bahwa output adalah satu siklus clock, z, awal (mengingat untuk menunda
sinyal dengan satu clock cycle kita hanya mengalikan dengan0z−1 [latch ke dalam register
untuk satu clock cycle]). Pengurangan penundaan ini, tentu saja, tidak berpengaruh pada
respon magnitud dari filter dan efek kecil, dengan asumsi f fs, pada respon fase dari filter.
Bentuk umum dari kanonik orde pertama ini (atau bentuk standar) filter terlihat pada
Gambar 6.39. Filter disebut kanonik karena jumlah minimum penunda yang digunakan. Salah
satu penunda digunakan untuk setiap pole.
Kita dapat kembali menurunkan fungsi alih untuk filter digital bilinear orde pertama.
Namun demikian, marilah menggunakan variabel pada gambar 6.39. Sekali lagi, dengan men-
gasumsikan f  fs, dan menggunakan persamaan 6.68 diperoleh
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Gambar 6.38. Bentuk kanonik dari filter digital orde pertama
Gambar 6.39. Bentuk kanonik umum dari sebuah filter digital orde pertama
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H (f) =
B0 +B1
1− A1 .
1 + s
f
s(1+B1B0 )
1 + s
fs(1−A1)
(6.73)
dimana
f3dB,pole =
fs (1− A1)
2pi
(6.74)
dan
f3dB,zero =
fs
2pi
(
1 +
B1
B0
)
(6.75)
dan gain DC adalah
ADC =
B0 +B1
1− A1 (6.76)
Contoh soal 6.9
Dengan menggunakan bentuk kanonik dari digital filter orde pertama, ulangi contoh soal 6.8
Membandingkan persamaan 6.73 dengan fungsi alih pada gambar 6.36, dapat kita tulis
2pif3dB,pole =
1
50ns
= fs. (1− A1) = 100MHz (1− A1)→ A1 = 0.8
ADC =
1
2
= B0+B1
1−A1 =
B0+B1
1−0.8 → B0 +B1 = 0.1
2pif3dB,zero =
1
100ns
= fs.
(
1 + B1
B0
)
= 100MHz
(
0.1
B0
)
→ B0 = 1
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Gambar 6.40. Bentuk kanonik dari filter digital orde pertama pada contoh soal 6.8
dan dengan demikian B1 = −0.9. Sketsa filter dapat dilihat pada gambar 6.40. Kami akan
membahas bagaimana menerapkan multiplier pada bagian akhir bab ini.
Mari kita periksa dengan cepat untuk melihat apakah filter berfungsi seperti yang di-
inginkan di DC. Jika kita menerapkan 0,1 ke input filter, sesuai dengan fungsi transfer pada
Gambar 6.36, output dari filter harus 0,05 atau satu setengah input. Karena input ke filter
adalah sinyal DC, kedua sisi delay itu akan memiliki nilai yang sama. Nilai ini akan menjadi
0,5 (output dari integrator tertimbang adalah 1/[1 − 0, 8] kali sinyal input, disini 0,1, DC).
Outputnya kemudian akan berkisar antara 0,5-0,45 atau 0,05 (seperti yang kita harapkan).
Contoh soal 6.10
Buatla sketsa implementasi filter digital dari filter lowpass dari contoh 6.1 yang memiliki gain
DC satu dan frekuensi 3 dB pada 1,59 MHz. Asumsikan filter clock pada 100 MHz.
Respon frekuensi waktu kontinyu dari filter adalah sebagai berikut
H (f) = 1
1+j· 1
1.59MHz
Dengan menggunakan persamaan 6.73hingga 6.76, kita mulai dengan menghitung A1
f3dB,pole = 1.59MHz =
fs(1−A1)
2pi
= 100MHz
2pi
(1− A1)→ A1 = 0.9
dan kemudian
ADC =
B0+B1
1−A1 = 1 =
B0+B1
1−0.9 → B0 +B1 = 0.1
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Gambar 6.41. Filter digital orde satu dari contoh 6.10
Mari kita tempatkan nol di tak terhingga sehingga tidak mempengaruhi fungsi transfer
f3dB,zero =∞ = fs2pi
(
1 + B1
B0
)
→ B0 = 0 dan B1 = 0.1
Sebuah sketsa dari filter terlihat pada gambar 6.41. Catatan bahwa ini adalah filter yang
sama persis seperti yang terlihat pada gambar 6.26 kecuali bahwa kami telah menggabungkan
multiplier sehingga B1 = A dimana A terlihat pada gambar 6.26.
Sebelum meninggalkan bagian ini, marilah kita tunjukkan pada gambar 6.42 bentuk umum
dari filter digital kanonik orde nth (dimana n menunjukkan jumlah kutub dalam fungsi trans-
fer). Fungsi transfer domain z filter diberikan oleh
H (z) =
m∑
i=0
Biz
−i
1−
n∑
i=1
Aiz
−i
=
m∑
i=0
Biz
n−i
zn −
n∑
i=1
Aiz
n−i
(6.77)
Jika kita tulis fungsi frekuensi transfer domain, kita tulis, dengan asumsi f ≪ fs dan
menggunakan persamaan 6.68,
H (f) ≈
n−1∑
i=0
Bi
(
1− j 2pif
fs
)i
1−
n∑
i=1
Ai
(
1− j 2pif
fs
)i ≈
n−1∑
i=0
Bi
(
1 + j
2pif
fs
)n−1
(
1 + j 2pif
fs
)n
−
n∑
i=1
Ai
(
1 + j
2pif
fs
)n−i (6.78)
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Gambar 6.42. Bentuk kanonik umum dari filter digital
Sementara kita dapat merancang filter digital orde yang lebih tinggi menggunakan topologi
gambar 6.42, kita akan membatasi analisis dalam sisa buku untuk filter orde pertama dan ked-
ua dimana perhitungan tangan relatif mudah dilakukan. Kami dapat meningkatkan redaman
filter menggunakan beberapa bagian ini, baik tahap cascading dalam seri atau mengambil out-
put dari beberapa bagian orde pertama atau kedua dan menambahkan mereka bersama-sama.
Jumlah pole n ≥jumlah zero.
6.3.1 Fungsi Transfer Bikuadratik
Seperti yang secara singkat ditunjukkan dalam bagian terakhir, filter dengan orde yang lebih
tinggi dapat diimplementasikan dengan mengkaskadekan bagian orde pertama. Namun, karena
lokasi pole dan zero dalam filter orde pertama dibatasi untuk nilai riil, kinerja dari rangkaian
kaskade ini lebih buruk dari filter dengan lokasi pole dan zero yang kompleks. Sebagai contoh,
mengkaskadekan dua filter lowpass identik yang mempunyai frekuensi f3dB pada 1,59 MHz
akan menghasilkan sebuah filter yang memiliki redaman 6 dB pada 1,59 MHz dan - 40
dB/dekade roll off pada frekuensi yang lebih tinggi. Menggunakan filter orde kedua, kita
dapat merancang filter untuk memiliki transisi tajam pada 1,59 MHz sehingga redaman
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Gambar 6.43. Implementasi fungsi transfer bikuadratik menggunakan dua integrator
kurang dari 6 dB pada 1,59 MHz (namun, roll off tetap dB -40/dekade). Selanjutnya, kita
dapat menggunakan bagian ini untuk menerapkan filter orde yang lebih tinggi menggunakan
Butterworth, Chebyshev, Elliptic (Cauer), atau tanggapan Bessel.
Bikuadratik, atau ”biquad” singkatnya, fungsi transfer filter (rasio dua persamaan kuadrat)
diberikan oleh
Vout
Vin
=
a2s
2 + a1s+ a0
s2 +
(
2pif0
Q
)
s+ (2pif0)
2
(6.79)
dimana 2pif0 = ω0. Pole kompleks-conjugate terletak pada
p1.p2 =
pif0
Q
± 1
2
√(
2pif0
Q
)2
− 4 (2pif0)2 (6.80)
p1.p2 =
pif0
Q
± j.2pif0
√
1−
(
1
2Q
)2
(6.81)
Untuk mengimplementasikan biquad, dapat dipertimbangkan diagram blok pada gambar 6.43.
Diagram blok ini pada dasarnya adalah gabungan dua blok orde pertama (seperti terlihat pada
gambar 6.29). Kita dapat menentukan fungsi transfer filter ini dengan menulis
Vout1 = (Vin + sG3Vin −G5Vout −G2Vout) .G1
s
(6.82)
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Vout1
(
s+G1G2
s
)
= Vin
(1 + sG3)G1
s
− VoutG1G5
s
(6.83)
lebih lanjut kita dapat merelasikan Vout1dengan output menggunakan
Vout = Vout1 (1 + sG6) .
G4
s
(6.84)
menggunakan persamaan 6.83 dengan persamaan 6.84 memberikan
Vout =
(
Vin.
(1 + sG3)G1
s+G1G2
− Vout G1G5
s+G1G2
)
. (1 + sG6)
G4
s
(6.85)
atau
V out
(
1 +
G1G4G5 (1 + sG6)
s2 + sG1G2
)
= Vin
(
(1 + sG3)G1 (1 + sG6)G4
s2 + sG1G2
)
(6.86)
Vout
Vin
=
s2G1G3G4G6 + s (G1G3G4 +G1G4G6) +G1G4
s2 + s (G1G2 +G1G4G5G6) +G1G4G5
(6.87)
Dengan subtitusi persamaan 6.79dan 6.87diperoleh
a2 = G1G3G4G6 (6.88)
a1 = G1G3G4 +G1G4G6 (6.89)
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a0 = G1G4 (6.90)
2pif0
Q
= G1G2 +G1G4G5G6 (6.91)
(2pif0)
2 = G1G4G5 (6.92)
Implementasi RC Aktif
Gambar 6.44 menunjukkan implementasi RC aktif dari filter biquad bersama dengan per-
samaan desain yang terkait. Perlu dicatat bahwa skematik ini adalah desain umum. Jika,
misalnya, filter lowpass perlu diimplementasikan, filter dapat sangat disederhanakan.
Gambar 6.45 menunjukkan respons frekuensi, lokasi pole-zero pada bidang s, dan fungsi
transfer untuk sirkuit lowpass orde kedua dibuat dengan menggunakan induktor (L), kapasitor
(C), dan resistor (R). Rangkaian LRC memiliki bentuk respon frekuensi yang sama seperti
lowpass sebuah biquad filter. Namun, gain DC dari rangkaian LRC harus menjadi kesatuan
sementara gain DC dari filter biquad dapat diatur menjadi a0/(2pif0)
2. Perhatikan bahwa jika
faktor kualitas pole, Q, lebih besar dari 1/
√
2 respon akan menunjukkan puncak. Mengatur
Q ke 0,707 menghasilkan Butterworth atau respon maksimal yang datar.
Contoh soal 6.11
Rancanglah sebuah rangkaian LRC dengan Q 0.707 dan cut off frekuensi (f0) 1.59MHz.
Dari gambar 6.45 kita mempunyai dua persamaan sebagai pemecahan
f0 =
1
2pi
√
LC
= 1.59MHz → LC = 10× 10−15dan Q = 1√
2
= 1
R
√
LC
Kita dapat mengatur C = 100 pF, maka L = 100 (JH, dan R = 1.414k ( bukan merupakan
nilai praktis jika sirkuit yang akan dibuat dlam bentuk terintegrasi). Respon dari rangkaian
LRC ditampilkan pada gambar 6.46. Perhatikan bagaimana frekuensi cutoff ditentukan oleh
induktor dan kapasitor, sedangkan Q dari sirkuit diatur oleh ketiga elemen (variasi dalam
resistansi memiliki efek terbesar di Q sirkuit). Semakin tinggi Q menunjukkan kutub bergerak
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Gambar 6.44. Implementasi fungsi transfer bikuadratik RC aktif
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Gambar 6.45. Low pass filter orde dua
Gambar 6.46. Respons magnitude untuk rangkaian orde dua pada contoh soal 6.11
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Gambar 6.47. Efek dari Q pada respon frekuensi dari low pass filter orde dua
ke arah sumbu imajiner (dengan mengingat bahwa sistem dengan pole disebelah kanan tidak
stabil [berosilasi]) dan lebih memuncak, gambar 6.47.
Contoh soal 6.12
Simulasikan rancangan dari sebuah filter RC aktif yang memiliki karakteristik frekuensi seperti
gambar 6.46.
Dengan menggunakan topologi dasar dari gambar 6.45, terlihat bahwa untuk low pass filter
CI1 = CI2 = 0 dan karena itu G3 = G6 = 0, lebih lanjut
f0 = 1.59MHz =
1
2pi
√
1
CF1R12CF2RF2
kita sebaiknya mengatur RI2 = RF2 = 10k dan CF1 = CF2 = 10pF . Q dari filter adalah
Q = 1√
2
= 2pif0.RF1CF1 → RF1 = 7.07kΩ
dengan mengetahui a2 = a1 = 0, gain pada DC adalah a0/ (2pif0)
2atau RF2/RI1 (1/G5)yang
bermilai 1 disini. Hasil simulasi ditampilkan pada gambar 6.48
Perhatikan bahwa di DC, bila digunakan dalam konfigurasi lowpass, output dari integrator
pertama pada gambar 6.44, Vout1+ dan Vout1−, harus sama. Jika tidak, perbedaan tersebut
diintegrasikan oleh bagian kedua. Dengan meningkatnya frekuensi, perbedaan dalam tingkat
tegangan akan meningkat pula.
Gambar 6.49 menunjukkan respon bandpass orde kedua. Sekali lagi, seperti dengan respon
lowpass orde kedua, frekuensi pusat (frekuensi resonansi) diatur oleh nilai-nilai dari induktor
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Gambar 6.48. Respons magnitude dan fasa untuk filter RC aktif dari gambar 6.12
dan kapasitor. Q dari filter menunjukkan seberapa sempit respon bandpass adalah; Q yang
tinggi menunjukkan respon sempit. Perhatikan bagaimana respon akhirnya roll off pada -20
dB/dekade. Pada frekuensi rendah kapasitor dapat dianggap sebagai terbuka (menghasilkan
respon orde pertama rangkaian RL), sedangkan pada frekuensi tinggi induktor dapat dianggap
sebagai terbuka (menghasilkan respon rangkaian orde pertama RC).
Contoh soal 6.13 Ulangi contoh soal 6.11 untuk rangkaian LRC bandpass filter.
Kembali kita dapat mengatur C = 100pF dan L = 100µF . Solusi untuk Q menggunakan
persamaan pada gambar 6.49 menghasilkan
Q = R
√
L
C
= 0.707 = R
√
100p
100µ
→ R = 707
Hasil simulasi dapat dilihat pada gambar 6.50
Contoh soal 6.14 Ulang kembali contoh soal 6.13 jika Q bertambah menjadi 20 Gambar 6.51
memperlihatkan hasil simulasi. Untuk mencapai nilai Q = 20, kita menggunakan resistor 20k
dengan nilai induktor dan kapasitor yang tidak berubah.
Contoh soal 6.15
Gunakan sebuah aktif filter untuk mengimplementasikan sebuah filter dengan respon seperti
yang ditungjukan pada gambar 6.51.
Marilah kita mulai dengan menuliskan fungsi transfer dari filter
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Gambar 6.49. Band pass filter orde kedua
Gambar 6.50. Respons bandpass dari rangkaian orde dua dengan Q 0.707
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Gambar 6.51. Respons bandpass dari rangkaian orde dua dengan nilai Q = 20
Vout
Vin
= a1s
s2+
(
2pif0
Q
)
s+(2pif0)
2
= a1s
s2+
(
10×106
20
)
s+(10×106)2
Perhatikan bahwa pada persamaan 6.79 dan gambar 6.44 terlihat bahwa a2 = a0 = 0, dengan
demikian CI2 = 0 dan RI1 =∞. Lebih lanjut
a1 =
CI1
RI2CF1CF2
f0 =
1
2pi
√
1
CF1RI2CF2RF2
= 1.59MHz
2pif0
Q
= 2pi·1.59MHz
20
= 1
RF1CF1
Gain dari passband (gain maksimum) tampak pada f0 dan diperhitungkan dengan mengganti
s pada fungsi transfer diatas dengan j2pif0. Hal ini diberikan oleh
Apassband =
a1Q
2pif0
Jika kita atur CF1 = CF2 = 10pF dan RI2 = RF2 = 10k Standarder oleh f0 = 1.59MHz.
Lebih lanjut, dengan Q bernilai 20, kita dapat mengatur RF1 menjadi 200k. Akhirnya, atur
gain dari passband ke unity yang menghasilkan
a1 =
2pif0
Q
= CI1
RI2CF1CF2
→ Cn = 0.5pF
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Gambar 6.52. Output biquad dari contoh 6.15 menggunakan elemen RC aktif
Sementara nilai ini mempunyai hasil dalam biquad dengan bentuk terlihat pada gambar 6.51,
nilainya bukan merupakan nilai praktis. Mengulangi perhitungan ketika mencoba untuk mem-
inimalkan penyebaran komponen memberikan solusi lain mungkin: Rl2 = 100k, Cn - 20p, Rr
= 100k, Cn = 5p, Cn = 5p, dan Rn = lk. Hasil simulasi terlihat pada gambar 6.52.
Implementasi saklar kapasitor
Implementasi saklar-kapasitor dari rangkaian biquad ditunjukkan pada gambar 6.53. Per-
hatikan bagaimana rangkaian ini adalah translasi sederhana dari rangkaian RC aktif gambar
6.44. Sekali lagi, jika filter dirancang menggunakan bagian ini memiliki respon lowpass atau
bandpass, dapat disederhanakan. Sebagai contoh, dari gambar 6.45 dan 6.49Kembali kita
dapat filter lowpass dan bandpass), kita lihat bahwa a2 adalah nol. Hal ini menunjukkan G6
dapat diatur ke nol (menghapus CI2 dalam gambar 6.44 atau 6.53). Respon orde kedua yang
dihasilkan filter dapat ditulis sebagai
Vout
Vin
=
a1s+ a0
s2 +
(
2pif0
Q
)
s+ (2pif0)
=
sG1G3G4 +G1G4
s2 + sG1G2 +G1G4G5
(6.93)
Secara teknis, filter tidak lagi biquadratik, selanjutnya akan disebut sebagai filter orde kedua.
Filter biquad pada gambar 6.53 dapat terlihat membingungkan sampai kita mulai men-
dalaminya. Jika kita memahami topologi gambar 6.32 terlihat bahwa saklar-kapasitor biquad
tersusun dari dua filter bilinear yang dihubungkan secara kaskade. Satu-satunya perbedaan
adalah bahwa kpasitansi yg diaktifkan, CI22, diumpankan kembali ke input yang pertama op-
amp untuk mensimulasikan resistansi umpan balik, RF2 pada gambar 6.44. Rangkaian ini,
untuk aplikasi lowpass atau bandpass filter yang umum , akan jauh lebih sederhana ketika
komponen yang tidak terpakai dihilangkan.
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Gambar 6.53. Implementasi filter biquad menggunakan swicth kapasitor
Q Tinggi
Kami memiliki perhatikan besar seperti disinggung dalam contoh soal 6.15 ketika menggu-
nakan salah satu dari topologi pada gambar 6.44 atau 6.53 dengan nilai Q yang besar. Seperti
kita lihat dalam contoh ini nilai kapasitor berada dalam faktor 4 satu sama lain (20p dan
5p) tetapi resistor yang digunakan adalah dua orde magnitude yang berbeda (100k dan lk).
Perbedaan besar ini dapat ditelusuri, sekali lagi dengan asumsiG6 = 0,
2pif0
Q
= G1G2 dan 2pif0 =
√
G1G4G5 or Q =
√
G4G5√
G1G2
=
√
CF1
RI2CF2RF2
·RF1 (6.94)
Persamaan ini menunjukkan bahwa RF1 memiliki ketergantungan langsung terbesar pada Q.
Penggunaan nilai RF1 yang besar mengakibatkan sinyal umpan balik yang lebih kecil (sejumlah
kecil arus diumpankan kembali ke input dari op-amp). Dengan kata lain G2 pada gambar 6.43
kecil.
Untuk meminimalkan besar sinyal, Vout1, diumpan balik dan digabungkan dengan sinyal
input, sementara pada saat yang bersamaan memaksa komponen untuk memiliki nilai yang
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sama, mempertimbangkan modifikasi, dari gambar 6.43, diagram blok biquad ditunjukkan
pada Gambar. 6.54. Semua yang telah kita lakukan di sini adalah menambahkan jalur sinyal
terpisah secara paralel dengan jalur G2. Alih-alih mengurangi, kita sekarang menambahkan
sinyal ke blok input penjumlahan. Persamaan (6.87) dapat ditulis ulang, dengan asumsi G6
adalah nol (respon bandpass atau lowpass), sebagai
Vout
Vin
=
s (G1G3G4) +G1G4
s2 + sG1 (G2 −G2Q) +G1G4G5 (6.95)
atau, menyamakan koefisien dalam penyebut dari persamaan ini dengan koefisien dalam penye-
but dari persamaan (6.79), menghasilkan
2pif0
Q
= G1 (G2 −G2Q) (6.96)
Implementasi biquad dengan nilai Q tinggi terlihat pada gambar 6.55 (termasuk G6). Penam-
bahan gain dari nilai tersebut adalah
G2Q =
RI1
RF1
Q
Q−1
= G2 · Q− 1
Q
(6.97)
menuliskan kembali persamaan 6.96 akan menghasilkan
2pif0
Q
= G1G2
(
1− Q− 1
Q
)
=
G1G2
Q
(6.98)
Gunakn hasil ini pada contoh berikut ini.
Ulangi contoh soal 6.15 menggunakan nilai Q tinggi pada gambar 6.55
Gain dari passband adalah satu, sehingga
a1 =
2pif0
Q
=
a1︷ ︸︸ ︷
G1G3G4 = G1 (G2 −G2Q) = G1G2Q
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Gambar 6.54. Implementasi fungsi transfer biquadratik dengan nilai Q tinggi
Gambar 6.55. Implementasi fungsi transfer filter biquadratik RC aktif dengan Q tinggi. Garis
tebal menandakan komponen yang ditambahkan
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Gambar 6.56. Bandpass filter pada contoh soal 6.16
atau 2pif0 = 10× 106 = G1G2 = 1/RF1CF1. Kita ketahui pula bahwa
G1G3G4 =
CI1
CF1RI1CF2
= G1 (G2 −G2Q) = 1CF1RF1 · 1Q
dan
2pif0 = 10× 106 =
√
1
CF1RI2CF2RF2
Dalam upaya untuk meminimalisasi penyebaran komponen, kita set RF1menjadi 5k, RI2
menjadi 20k, CI1 menjadi 4p, CF2 menjadi 20p, CF1 = 20p, RF2 = 1.25k dan juga
RF1Q = 5.25k(secara kasar). Hasil simulasi dan skematik dapat dilihat pda gambar 6.56
Ulangi contoh 6.16 dengan menggunakan implementasi sebuah saklared kapasitor. Asumsikan
bahwa clock dari filter adalah 100 MHz.
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Gambar 6.57. Implementasi saklar kapasitor pada filter Q tinggi, lihat contoh soal 6.17
Untuk mengimplementasikan filter, kita harus mengganti resistor pada gambar 6.56 dengan
saklar kapasitor. Namun, dalam persamaan gain bahwa resistor adalah rasio dari semua
kapasitor. Ini berarti kita dapat mengurangi ukuran filter dengan skala nilai pada Gambar.
6.56. Untuk melakukan hal ini mari kita membagi semua kapasitor dengan 10 dan kalikan
semua resistor dengan 10. Oleh karena itu, kita dapat menulis Cn = 0.4p, CFL = 2p, dan 2p.
Resistor dapat dihitung dengan menggunakan
RF1 =
1
CI21·fs = 50k → CI21 = 0.2p
RF1Q =
1
CI21Q·fs = 52.5k → CI21Q = 0.190p
RI2 =
1
CI12·fs = 200k → CI12 = 0.05p (! )
RF2 =
1
CI12·fs = 12.5k → CI22 = 0.8p
Nilai CI12 dapat terlihat sangat kecil, untuk itu sebaiknya dilakukan skala dari 10 35,54 artinya
RI2 =
1
CI12·fs = 80k → CI12 = 0.125p
Kita perlu melakukan penskalaan CF2 juga sehingga G4 tetap konstan. Sekarang CF2 = 5pF .
Gambar 6.57 menunjukkan penerapan filter. Perhatikan bagaimana mudahnya untuk men-
erapkan sirkuit dengan Q tinggi. Semua yang kami lakukan adalah menambahkan dua kap-
asitor untuk sirkuit. Perhatikan juga bagaimana sirkuit disederhanakan setelah menghapus
komponen yang tidak digunakan (RI1 dan CI2).
Sekali lagi, seperti dalam contoh 6.6, karena sirkuit ini hanya dapat disimulasikan menggu-
nakan analisis transien, kami akan memasukan gelombang sinus pada frekuensi yang dikenal
dan memverifikasi, kita mendapatkan output yang benar.
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Melihat gambar 6.56, kita melihat bahwa jika kita menerapkan sinyal 1 V untuk filter pada
1,59 MHz kita harus mendapatkan sinyal 1V keluar pada 1,59 MHz. Namun, seperti yang
terlihat pada gambar 6.58, filter tidak stabil dan berosilasi. Memang, menggunakan simulasi
mudah untuk menunjukkan bahwa bahkan jika kita menggroundkan input dari filter, output
akan berosilasi pada f0(1,59 MHz). Untuk memahami mengapa, ingat pada gambar 6.49
bahwa sebagai Q dari bandpass filter meningkat, kutub bergerak lebih dekat ke bagian kanan.
Jika, untuk beberapa alasan, kutub pindah ke bagian sebelah kanan, filter akan menjadi
sebuah osilator (stabil). Sangat penting untuk diingat bahwa ketika kita merancang filter kita
mengproksimasikan waktu diskret dengan variabel z sebagai
1 + s
fs
= 1 + j 2pi f
fs
(ketikaf ≪ fs cos 2 pi ffs ≈ 1 dan sin
2 pi f
fs
≈ 2 pi f
fs
. Kita bisa lebih
tepat dan menulis
z = ej
2pif
fs = cos
2pif
fs
+ j sin
2pif
fs
(6.99)
yang jelas tidak akan mengikuti 1 + 2pif
fs
untuk frekuensi f mendekati frekuensi sampling fs.
Seperti yang kita diskusikan di bab 30, sinyal sampel akan memiliki konten spektral lebih
dari frekuensi sampling. Praktis, konten spektral dibatasi oleh kombinasi dari saklar ”on”
resistansi dan kapasitor di sirkuit. Dalam persamaan 6.67 - 6.70 kita menulis, untuk pole,
z − (1−G1D) ≈ 1 + j · 2pif
fs
− 1 +G1D = G1D + j · f
fs/2pi
(6.100)
secara ideal pole terletak pada (G1Dfs) /2pi(frekuensi dimana bagian imajiner sama dengan
bagian riil). Menggunakan persamaan 6.99dapat ditulis dengan lebih tepat,
z − (1−G1D) =
Real︷ ︸︸ ︷
cos
2pif
fs
− 1 +G1D +
Imaginer︷ ︸︸ ︷
j sin
2pif
fs
(6.101)
Nampak jelas dari persamaan ini bahwa untuk f yang semakin besar, istilah kosinus akan
berkurang dari satu, menyebabkan bagian yang nyata untuk menjadi lebih kecil. Penurunan
komponen nyata, seperti yang terlihat di bidang kompleks pada gambar 6.49, menyebabkan
pole bergerak lebih dekat ke bidang kanan (menyebabkan Q meningkat).
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Gambar 6.58. Output dari filter pada gambar 6.57 menampakan ketidakstabilan
Secara praktis, Q maksimum yang dapat kita rancang untuk adalah sekitar 5. Jika kita
mendesain ulang biquad gambar 6.57 untuk memiliki Q 5, terlihat bahwa semua kita yang perlu
diubah adalahSCI1 (dari 0.4p hingga 0.8p) dan CI21Q (dari 0.19p hingga 0.l6p). Hasil simulasi
terlihat pada gambar 6.59. Dalam gambar ini, kami menyesuaikan frekuensi masukan sampai
kita mencapai titik dB 3 (frekuensi pusat filter adalah 59 MHz, seperti yang diharapkan). Ini
terjadi pada 1,52 MHz dan 1,66 MHz. Q dari rangkaian tersebut adalah tidak 5 seperti yang
kita dirancang, tetapi dari gambar 6.49, 1,59/(1,66-1,52) atau 11,36. (Lihat soal 6.5 untuk
mengurangi penyebaran antaraCF2 dan CI2.)
Pengaturan Puncak Q dan Stabilitas
Munculnya rangkaian RC aktif adalah pilihan terbaik untuk implementasi filter Q tinggi, kita
harus ingat bahwa diskusi ini mengabaikan efek dari gain bandwith produck (fu,) dari op-amp.
Kita dapat memodelkan efek ini dengan mengganti gain integrator ideal 1/s dengan
1
s
→ 1
s
(
1 + s
2pifu
) (6.102)
dengan menggunakan hasil ini, dapat ditulis kembali lokasi pole dari persamaan 6.79(lihat
pesamaan 6.80 dan 6.81) sebagai,
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Gambar 6.59. Output filter pada gambar 6.57 setelah menurunkan Q untuk menjaga stabilitas
1(
s
(
1 + s
2pifu
)
+ p1
) · 1(
s
(
1 + s
2pifu
)
+ p2
) (6.103)
atau melihat pada istilah tunggal,
s
(
1 +
s
2pifu
)
+ p1 = s+ p1 −
unwanted︷ ︸︸ ︷
(2pif)2
2pifu
(6.104)
Pengurangan ini menghasilkan pergeseran pada pole menuju bagian kanan bidang,
meningkatkan Q dari rangkaian gambar 6.60. Mereview persamaan 6.81, kita dapat mengu-
rangi bagian yang tidak diinginkan pada persamaan 6.104 untuk memperkirakan pergeseran
Q atau
pif0
Q
− (2pif)
2
2pifu
atau pada f = f0 dapat ditulis pif0
(
1
Q
− 2f0
fu
)
(6.105)
Q yang bergeser adalah
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Gambar 6.60. Pengaturan puncak Q akibat op-amp finite gain bandwith product
1
Qshift
=
1
Q
− 2f0
fu
→ Qshift = Q
1− Q2f0
fu
(6.106)
Jadi, pada filter Q agar tetap finite, kita memerlukan
Q2f0
fu
 1 (6.107)
Marilah gunakan hasil ini pada contoh berikut.
Contoh soal 6.18
Simulasikan kembali filter pada contoh soal 6.16 menggunakan op-amp yang mempunyai fu
pada 100MHz.
Frekuensi pusat, f0, dari filter ini adalah 1,59 MHz dan Q adalah 20. Menggunakan persamaan
6.106 dan 6.107, kita dapat memperkirakan peningkatan Q sebagai pengaruh op-amp finite
gain bandwidth productk sebagai
Secara praktis, nilai ini terlalu tinggi untuk Q (pole terlalu dekat dengan bidang kanan), dan
filter akan tidak stabil (noise di sirkuit, atau noise simulasi dalam simulasi, akan mendorong
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Gambar 6.61. Bagaimana filter pada contoh 6.16 menjadi tak stabil karena bandwith op-amp
yang terbatas
pole ke bagian kanan bidang ). Gambar 6.61 menunjukkan hasil simulasi (lihat juga contoh
soal 6.4). Masukan ke filter digroundkan. Frekuensi osilasi yang tidak stabil dekat dengan
ideal, f0, tapi digeser sedikit.
Implementasi Transconductor-C Marilah kita menggambar ulang filter bilinear pada gambar
6.31 seperti yang terlihat pada gambar 6.62. Kami gambarkan ulang untuk menunjukkan
bagaimana gain umpan balik, G2, diimplementasikan. Dalam diagram blok dari filter biquad
ditunjukkan pada gambar 6.43, kami menggunakan skema yang sama untuk mengimpleme-
nasikan gain umpan balik, G5. Gambar 6.63 menunjukkan tentang implementasi filter biquad
menggunakan transconductor yang kita telah gambarkan itu sehingga transconductor nam-
pak dihubungkan secara seri. Topologi ini dapat digambar ulang sehingga tampak mirip
dengan gambar 6.62 (menunjukkan korespondensi langsung dengan gambar 6.43). Perhatikan
bagaimana kita bisa menggambar skema tanpa kabel persimpangan jika kita mengalihkan
polaritas output dari dua dari transconductors.
Biquad Digital
Filter digital biquad berdasarkan bentuk kanonik dari gambar6.42 ditunjukkan pada gambar
6.64. Fungsi transfer dari filter ini adalah
H (z) =
Y (z)
X (z)
=
B0 +B1z
−1 +B2z−2
1− A1z−1 − A2z−2 =
B0z
2 +B1z +B2
z2 − A1z − A2 (6.108)
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Gambar 6.62. Penggambaran ulang filter bilinear yang ditunjukan pada gambar 6.31
Gambar 6.63. Implementasi filter biquadratic menggunakan transconductor
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Gambar 6.64. Filter biquad digital (gambar 6.42)
Untuk menerjemahkan fungsi transfer ke dalam domain frekuensi, kami menggunakan per-
samaan 6.68 dan menganggap frekuensi yang dipilih jauh lebih kecil dari frekuensi sampling
H (f) =
B0
(
1 + s
fs
)2
+B1
(
1 + s
fs
)
+B2(
1 + s
fs
)2
− A1
(
1 + s
fs
)
− A2
(6.109)
Setelah beberapa manipulasi aljabar kita dapat menempatkan persamaan ini dalam bentuk
terlihat pada persamaan 6.79
H (f) =
B0 · s2 + fs (2B0 +B1) · s+ f 2s (B0 +B1 +B2)
s2 + fs (2− A1) · s+ f 2s (1− A1 − A2)
(6.110)
dimana
a2 = B0 (6.111)
a1 = f
2
s (2B0 +B1) (6.112)
a0 = f
2
s (B0 +B1 +B2) (6.113)
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2pif0
Q
= fs (2− A1) (6.114)
f0 =
fs
2pi
·
√
(1− A1 − A2) (6.115)
Contoh soal 6.19
Ulangi contoh soal 6.11 menggunakan biquad digital yang menggunakan clock 100 MHz.
Pada contoh ini, sebuah lowpass filter dirancang dengan f0 = 1.59MHz dan Q = 0.707.
Meninjau gambar 6.45, kita melihat bahwa untuk lowpass filter a2 dan a1, adalah nol. Ini
berarti, dalam persamaan 6.110, B0 dan B1 adalah nol. selanjutnya,
Q = 2pi·1.59×10
6
100×106(2−A1) = 0.707→ A1 = 1.859
dan
1− A1 − A2 =
(
2pif0
fs
)2
→ A2 = −0.869
dan akhirnya, karena gain DC adalah 1,
B2 = 1− A1 − A2 = 0.01
Perhatikan bahwa jika penskalaan dalam amplitudo diijinkan, kita dapat menghapus perkalian
ini atau perkiraan dengan pergeseran dalam kata digital.
Hasil simulasi ditunjukkan pada gambar 6.65. Untuk menerapkan simulasi ini di Win-
SPICE, kami menggunakan saluran transmisi untuk elemen delay dan tegangan yang dik-
endalikan sumber tegangan untuk kedua perkalian dan penambah. Perhatikan bagaimana
respon frekuensi periodik dengan clock frekuensi filter.
6.4 Filter menggunakan Noise Shaping
Ide dasar dari menerapkan filter menggunakan noise-shaping terlihat pada Gambar 6.66. Mod-
ulasi mengubah sinyal masukan analog menjadi sinyal digital yang mengandung spektrum
input asli dan suara modulasi yang tidak diinginkan. Output dari rangkaian tersebut adalah
digital. Jika kita ingin sinyal output analog, maka kita akan menambahkan demodulator
noise-shaping ke output dari sirkuit.
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Gambar 6.65. Simulasi filter digital pada contoh soal 6.19
Gambar 6.66. Kombinasi modulator noise shaping dengan digital filter
Penghilangan Noise Modulasi Kembali ke bab sebelumnya dikatakan bahwa kita bisa menggu-
nakan filter sinus rata-rata dengan L order. Yang salah satunya lebih besar dari orde modulasi,
M. Untuk modulasi orde kedua diimplementasikan menggunakan rasio oversampling K, yang
Filter akan memiliki fungsi transfer yang diberikan oleh
H (z) =
[
1
K
· 1− z
−K
1− z−1
]3
(6.116)
Dengan asumsi kita tidak merancang filter untuk menghilangkan (mengurangi tingkat dig-
ital word output ) output modulator, filter ini akan membutuhkan lebih dari register 3K.
Dengan membesarnya K, hal ini dapat mengakibatkan di daerah layout yang besar. Untuk
menguranginya, kita dapat mengurangi output modulator ini. Namun, ketika menggunakan
penipisan untuk mengurangi ukuran filter dan kompleksitas akan menimbulkan aliasing. Akan
menyenangkan untuk memiliki area kecil filter untuk menghilangkan noise modulasi.
Pertimbangkan respon frekuensi dari filter Sine decimating ditunjukkan pada Gambar 6.67.
Filter ini menggunakan frekuensi clocking dari 100 MHz dan mengasumsikan K adalah 16.
Perhatikan bagaimana, pada bandwidth dari sinyal yang diinginkan, B, ada droop signifikan
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Gambar 6.67. Respon frekwensi dari comb filter orde ketiga
dalam respon filter itu. Ini akan sangat diinginkan untuk merancang filter yang tidak memi-
liki terkulai ini atau, bahkan lebih diinginkan, mengandung sejumlah kecil memuncak pada
B untuk mengimbangi respon diperlukan filter yang akhirnya penipisan (bentuk sinus dengan
3,9 droop dB pada B) . Menggunakan Persamaan. (35,114) - (35,116) (dan beberapa simu-
lasi), kita dapat mengatur, untuk B2, biquad digital = 0,03125, A, = 1,75, A2 = -0,78125
(ada beberapa solusi lain, tergantung pada kompleksitas yang diinginkan atau kinerja filter).
Mengetahui bahwa filter sinus hampir ideal untuk menghilangkan noise modulasi dan bahwa
urutan kedua-(biquad) filter roll-off pada -40 dB / dekade, kita bisa memperkirakan, dengan
bantuan Gambar 6.67, jumlah biquads diperlukan untuk menghapus suara modulasi. Satu
dekade atas 3,125 MHz (yaitu, pada 31,25 MHz) redaman filter sinus adalah sekitar -70 dB.
Hal ini mungkin membuat kita berpikir bahwa dua biquads di kaskade akan cukup untuk
menghilangkan suara modulasi sejak satu dekade atas f0 kita akan memiliki -80 dB redaman
(dan dua mungkin cukup dalam banyak aplikasi). Namun, seperti yang terlihat pada Gambar
6.67, respon sinus filter tidak monoton. Kami akan menggunakan tiga biquads untuk menghi-
langkan suara modulasi (atau lagi jumlah filter mengalir adalah salah satu lebih dari urutan
modulasi). Hasil simulasi membandingkan filter sinus dan biquad terlihat pada Gambar 6.68.
Fungsi transfer filter biquad adalah
H (z) =
0.03125
z2 − 1.75z + 0.7812 (6.117)
Diagram blok filter terlihat pada Gambar 6.69.
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Gambar 6.68. Perbandingan sebuah filter sinc orde ketiga dengan filter biquad orde ketiga
untuk menghilangkan noise modulasi pada modulator noise shaping orde dua
Gambar 6.69. Filter biquad digital pada persamaan 6.117
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